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ÚVOD
Měkké spínání je ve výkonové elektronice využíváno prakticky od jejích počátků.
Tyristory, dnes ve většině svých původních aplikací nahrazeny tranzistory MOSFET
a IGBT, by bez odlehčení nebyly schopny přerušit stejnosměrný proud jimi tekoucí.
A při spínání musí být rychlost nárůstu jimi tekoucího proudu omezena sériově
řazenou indukčností — i zapnutí tedy musí být odlehčeno. U tranzistorů je situace
poněkud odlišná. Tranzistory totiž mohou spínat i vypínat jmenovitý proud bez
nutnosti jakéhokoliv odlehčení1.
Pokud se snažíme v souladu s moderními trendy neustále miniaturizovat, nara-
zíme brzy na problém odvodu ztrátového tepla. Protože je velikost prakticky jaké-
hokoliv zařízení přímo úměrná v něm zmařenému ztrátovému výkonu, jsme nuceni
ztráty minimalizovat a zvětšovat tedy účinnost zařízení. V DC/DC měničích se sna-
žíme zmenšovat i rozměry magnetických prvků (tlumivky, transformátory), což vede
ke zvyšování spínacích kmitočtů, případně sycení feromagnetického jádra.
Každé sepnutí i rozepnutí spínacího prvku (dioda, tranzistor či tyristor) nějakou
dobu trvá, není ideální, a vznikají tedy ztráty. Ty jsou pak samozřejmě přímo úměrné
kmitočtu spínání. Zde tedy vzniká prostor pro využití odlehčovacích a rezonančních
obvodů. Úkolem odlehčovacích obvodů je snížit velikost proudu, protékajícího prv-
kem v okamžiku jeho spínání nebo vypínání. Dělíme je proto na obvody odlehčující
zapínací a vypínací děj. Odlehčení zapínacího děje spočívá v omezení strmosti ná-
růstu proudu spínacím prvkem, obvod pro odlehčení vypínacího děje naproti tomu
přebere při vypínání prvku část proudu jím tekoucího a tím jeho vypnutí usnadní.
Rezonanční obvody zajistí, že proud spínacím prvkem periodicky prochází nulou (má
kmitavý průběh) a pokud prvek právě v tomto okamžiku sepne nebo se rozepne, je
tento děj prakticky bezeztrátový.
Dalším důvodem pro použití odlehčovacích obvodů v DC/DC měničích je sní-
žení strmosti hran výkonových impulzů. Strmé hrany totiž produkují nezanedbatelné
vyšší harmonické, k jejichž odstranění jsme nuceni použít nákladné EMC filtry, má-li
měnič vyhovovat platným normám. Proto je obvykle výhodnější (někdy nevyhnu-
telné) buď zpomalit rychlost spínání nebo použít odlehčovací obvody. Rezonanční
měniče pracují s proudy harmonických průběhů2, což vyzařování měniče znatelně
sníží.
Aby však čtenář nenabyl mylný dojem, že použití měkkého spínání přináší pro
měniče a spínané zdroje samé klady, nemůžeme opomenout zmínit i nevýhody oproti
1Tedy pokud nepřekročíme některý z mezních parametrů a pracovní bod tranzistoru je stále v
dovolené oblasti (tzv. SOA – Safe Operation Area).
2V ideálním případě má průběh rezonančního proudu sinusový tvar. Ve skutečnosti se svým
tvarem sinusovému průběhu více či méně přibližuje.
10
spínání tvrdému.
Samotné použití rezonančních obvodů klade značné nároky na kvalitu použitých
pasivních součástek. U tlumivek (resp. transformátorů) to není velkým problémem,
protože ty jsou vystaveny značnému namáhání i při tvrdém spínání. Poněkud jiná
situace je u kondenzátorů rezonančního obvodu, které musí obvykle snášet značné
namáhání a přitom být dostatečně stabilní jak při změnách teploty, tak i v průběhu
času po celou dobu životnosti měniče. V měničích s tvrdým spínáním jsou konden-
zátory obvykle pouze v případných odlehčovacích obvodech. Neteče jimi tedy celý
pracovní proud měniče a jejich kapacita bývá řádově menší.
Dalším nedostatkem měničů s měkkým spínáním je často složitější řízení. Ne-
jedná se většinou o prostou pulzně–šířkovou modulaci (PWM z anglického pulse-
width modulation), ale bývají řízeny například změnou kmitočtu spínání, změnou
vzájemného fázového posuvu více signálů, periodickým vynecháváním spínacích cyklů
(modifikovaná pulzně–šířková modulace) a podobně, nebo často kombinací více me-
tod.
Nedostatkem, který se snažíme eliminovat výběrem vhodné topologie silového
obvodu a algoritmu spínání, je často poměrně malý rozsah regulovatelnosti výstup-
ních parametrů měniče. Nejhorší je z tohoto pohledu režim běhu naprázdno nebo
s minimální zátěží. Tehdy dochází ke značnému snížení účinnosti konverze nebo
dokonce přechodu k tvrdému spínání.
Snad za poslední nevýhodu jmenujme zvýšenou náročnost návrhu rezonančních
měničů, spojenou s neexistencí ucelené literatury a obecně zažitých empirických
postupů návrhu ve srovnání s měniči využívajícími tvrdého spínání.
Cíle diplomové práce
1. Analyzovat přepínací ztráty v aktivních prvcích měniče a možnosti jejich ome-
zení.
2. Navrhnout měnič s minimálními přepínacími ztrátami při zachování dobré
regulovatelnosti.
3. Navržený měnič zrealizovat, vyhodnotit jeho vlastnosti a srovnat je s jinými
měniči podobných parametrů.
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1 ZTRÁTY V AKTIVNÍCH PRVCÍCH
Ztráty na aktivních prvcích silového obvodu měniče můžeme rozdělit na ztráty kon-
duktivní — tedy ztráty, vznikající v době, kdy je prvek v sepnutém stavu, a ztráty
přepínací, vznikající při změnách stavu sepnutí aktivního prvku.
1.1 Vodivostní ztráty
Vodivostní neboli konduktivní ztráty jsou dány statickými vlastnostmi použitých
aktivních prvků, jejich proudovým zatížením a teplotou přechodu. V tabulce 1.1 jsou
shrnuty parametry používaných aktivních prvků mající vliv na velikost vodivostních
ztrát. Je zřejmé, že vodivostní ztráty budou závislé na teplotě prvku. Tato závislost
je v tabulce vyznačena jako teplotní součinitel úbytku v sepnutém stavu 𝛼𝑈𝑜𝑛 a
teplotní součinitel odporu prvku v sepnutém stavu 𝛼𝑅𝑜𝑛 . Kladné teplotní součinitele
způsobují zvyšování ztrátového výkonu s teplotou, umožňují nám však spolehlivé
paralelní spojení prvků.
Tab. 1.1: Srovnání základních statických parametrů nejčastěji používaných aktivních
prvků.
𝑈𝑜𝑛 𝛼𝑈𝑜𝑛 𝑅𝑜𝑛 𝛼𝑅𝑜𝑛
prvek V mVK−1 mΩ mΩK−1
Si dioda 1 – 2 -
Schottkyho dioda 0,5 – 1 -
SiC Schottky dioda 1 – 2 - 10 – 1000 +
N-MOSFET 1 – 5000 +
IGBT 1 – 2 +/- 5 – 100 +
Při určování vodivostních ztrát vycházíme z katalogových hodnot udávaných
výrobcem, předpokládaných středních nebo efektivních hodnot napětí na prvku a
proudu jím tekoucího. Při zjišťování katalogových hodnot dané součástky uvažujeme
vždy nejhorší možné podmínky.
1.1.1 Snížení vodivostních ztrát
Snížení ztrát aktivních prvků v propustném směru je možné pouze jejich vhodnou
volbou, optimalizací pracovního bodu nebo změnou zapojení obvodu. Jak bylo uve-
deno výše, můžeme u některých prvků využít jejich paralelního spojení. Toho je
často využíváno u tranzistorů MOSFET. Například při zapojení dvou tranzistorů
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paralelně dosáhneme polovičního odporu v sepnutém stavu a tím i polovičních vo-
divostních ztrát celé kombinace (na každém z tranzistorů tedy bude jen čtvrtina
původních ztrát). Rovnoměrné rozdělení proudů mezi prvky je zajištěno kladnou
teplotní závislostí odporu kanálu v sepnutém stavu 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛. Prochází-li jedním prv-
kem větší proud, bude jeho teplota vyšší než u prvku druhého, zvýší se tedy jeho
𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛 a tím tedy i sníží proudové zatížení na úkor prvku druhého. Úbytek napětí na
diodě v propustném směru 𝑈𝑓 má však teplotní součinitel záporný, což komplikuje
paralelní zapojení více kusů.
1.2 Přepínací ztráty
Přepínací ztráty vznikají při spínání a vypínání aktivních prvků díky jejich nedoko-
nalostem. U v současné době používaných aktivních prvků jsou jejich nejdůležitější
parazitní jevy způsobující přepínací ztráty shrnuty v tabulce 1.2.
Tab. 1.2: Nejvýznamnější nežádoucí jevy aktivních prvků způsobující přepínací
ztráty.
prvek hlavní parazitní jevy uváděné parametry
Si PN dioda zpětné zotavení 𝑄𝑟𝑟, 𝑡𝑟𝑟
konečná rychlost sepnutí 𝑈𝑓𝑟𝑚, 𝑡𝑓𝑟
Si Schottkyho dioda bariérová kapacita 𝐶𝑗, (𝑡𝑟𝑟)
SiC Schottkyho d. — | | — – | | –
N-MOSFET mezielektrodové kapacity 𝐶𝑖𝑠𝑠, 𝐶𝑜𝑠𝑠, 𝐶𝑟𝑠𝑠
rychlost sepnutí/vypnutí 𝑡𝑑(𝑜𝑛), 𝑡𝑟, 𝑡𝑑(𝑜𝑓𝑓), 𝑡𝑓
IGBT stejné jako u MOSFETů
+ current tailing při vypínání 𝑡𝑡
1.2.1 Dynamické chování diod
Reálná usměrňovací dioda nepřejde z propustného do závěrného stavu nebo naopak
okamžitě po změně polarity na ni přiloženého napětí 𝑢𝑑. Díky konečné rychlosti
pohybu nosičů náboje v polovodičovém přechodu a kapacitě závěrně polarizovaného
přechodu je tento děj plynulý a trvá obvykle nezanedbatenou dobu.
Bariérová kapacita je kapacita mezi anodou a katodou závěrně pólované diody.
Mezi P a N vrstvami je bariéra bez nevlastních nosičů náboje, která se chová jako
dielektrikum. Snižujeme-li závěrné napětí na diodě, dochází ke ztenčování bariéry
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a tím i ke zvětšování barierové kapacity 𝐶𝑗. Tento jev je pozorovatelný i u Schott-
kyho diod. Oproti usměrňovacím diodám s PN přechodem u nich však v propustném
směru nedochází ke vzniku difuzní kapacity. V přechodu kov–polovodič se totiž ne-
vyskytují minoritní nosiče, jejichž hromadění se projeví jako vznik difuzní kapacity
𝐶𝐷. U rychlých výkonových PN diod proto bývá N vrstva legována atomy zlata Au
nebo platiny Pt, které tvoří rekombinační centra. Jejich přítomnost výrazně zkrátí
dobu života minoritních nosičů náboje a tedy zmenší difuzní kapacitu diody 𝐶𝐷.
Zároveň ale dojde k mírnému zvýšení úbytku na diodě v propustném směru (a tedy
i ke zvýšení vodivostních ztrát) a také ke zvýšení závěrného proudu1. Více informací
na toto téma je možné nalézt například v [1].
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Obr. 1.1: Časový průběh napětí na diodě a jí protékajícího proudu. Levá část prů-
běhu znázorňuje otevírání diody, pravá část její zavírání.
Otevření diody
Je provázeno jevem v anglicky psané literatuře označovaným jako forward recovery,
tedy propustné zotavení. Je způsoben nutností nejdříve vybít bariérovou kapacitu 𝐶𝑗
diody a následně postupně injektovat nosiče náboje do oblasti přechodu a dosáhnout
tak otevření diody. Přebytek minoritních nosičů náboje pak tvoří difuzní kapacitu
diody 𝐶𝐷. Protože je v reálných případech dioda prakticky vždy připojena do ob-
vodu, kterým protéká konstantní proud (vlivem pracovní indukčnosti měniče), ale
dioda se teprve začíná pozvolna otevírat, vytvoří se na ní napěťový překmit výšky
𝑈𝑓𝑚. Za dobu 𝑡𝑓𝑟 překmit téměř odezní – napětí na diodě je tehdy rovno 1,1𝑈𝑓𝑚.
1To je ale v praxi nepodstatné, ztráty vedením proudu přes zavřenou diodu jsou při použití
moderních prvků u aplikací nízkého napětí zanedbatelné.
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Situaci můžeme vidět v levé části průběhu na obrázku 1.1. Je však zapotřebí pozna-
menat, že průběh zachycený na tomto obrázku byl nakreslen pouze pro vysvětlení
zotavovacích jevů výkonové PN diody a u reálných součástek může být jeho tvar
značně odlišný.
V praxi otevírání diod a na nich vznikající napěťové špičky obvykle nepřináší
nijaké velké problémy. Výška překmitu 𝑈𝑓𝑚 totiž bývá většinou v rozsahu jednotek,
maximálně desítek voltů. Přesto však může být, zvláště při vyšších rychlostech spí-
nání, výkonová ztráta na diodě při jejím otevření nezanedbatelná. Tvar napěťového
překmitu i náběhu proudu bývá velice podobný tomu na obrázku 1.1. Můžeme tedy
na jeho základě odhadnout přibližný empirický vzorec pro výpočet ztrátové energie
zmařené na diodě při jejím otevření
𝑊𝑓𝑟 ≈ 13 𝑈𝑓𝑚𝐼𝑓 𝑡𝑓𝑟, (1.1)
kde hodnoty 𝑡𝑓𝑟 a 𝑈𝑓𝑚 zjistíme pro předpokládanou strmost nárůstu proudu
(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑓𝑟
z katalogu. Velikost proudu 𝐼𝑓 tekoucího diodou v propustném směru můžeme na
základě požadovaných parametrů měniče a jeho topologie určit (viz [3], bude dále
také popsáno).
Část výkonové ztráty diody příslušnou zapínacímu ději můžeme potom určit jako
𝑃𝑓𝑟 = 𝑓𝑠𝑤𝑊𝑓𝑟 ≈ 13 𝑈𝑓𝑚𝐼𝑓 𝑡𝑓𝑟𝑓𝑠𝑤, (1.2)
kde 𝑓𝑠𝑤 je spínací kmitočet měniče.
Zavření diody
Při rychlých přechodech diody do závěrného stavu dochází k takzvaným komutačním
zkratům, které mohou vytvářet silné rušení a namáhat jak samotnou diodu, tak i
tranzistor příslušné větve měniče. Chování diody je v těchto okamžicích poměrně
komplikované a je ovlivňováno mnoha činiteli – mezi hlavními jmenujme především
konstrukci diody2, strmost poklesu proudu tekoucího diodou d𝑖d𝑡 a proud diodou 𝐼𝑓
před začátkem jejího zavírání. Celá problematika je natolik rozsáhlá, že by zcela
postačila minimálně jako téma další diplomové práce.
Difuzní kapacita 𝐶𝐷 PN přechodu diody je, jak již bylo výše zmíněno, představo-
vána nahromaděním nadměrného množství minoritních nosičů náboje v propustně
pólovaném přechodu. Tyto nosiče náboje musí při zavření diody zrekombinovat. Na-
pětí na diodě 𝑢𝐷(𝑡) tedy po celou dobu akumulace 𝑡13 postupně klesá od 𝑈𝐹 k nule.
2Rozhodujícími faktory jsou profil dotování přechodu příměsemi, množství rekombinačních cen-
ter v krystalové mřížce, rozměry diody a podobně.
3Názvosloví voleno v souladu s [2, kap. 2.4.1], v anglické literatuře je tento interval označován
storage time.
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Na konci tohoto intervalu již právě všechny minoritní nosiče náboje zrekombinovaly
a dioda se tedy poté postupně uzavírá. Proud dosáhl minimální hodnoty 𝐼𝑟𝑚, která
je v absolutní hodnotě často větší než pracovní proud diody 𝐼𝑓 a způsobuje zmíněné
komutační zkraty. Napětí na diodě začne růst po křivce, jejíž tvar je určen především
konstrukcí PN přechodu diody (profilem dotování přechodu, existencí rekombinač-
ních center, rozměry přechodu, ale i teplotou a podobně) a během doby poklesu 𝑡2 se
sníží na hodnotu 0,1𝐼𝑟𝑚 a dále klesá až na hodnotu závěrného proudu v ustáleném
stavu 𝐼𝑟.
Průběh na obrázku 1.1 platí pro diodu s měkkým zotavením (soft recovery). Po-
kud bychom použili diodu s příkrým zotavením (obvykle označováno jako abrupt
recovery), bude délka intervalu 𝑡2 výrazně kratší a strmost návratu proudu k nule(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑟𝑟2
bude značně větší než strmost poklesu zotavovacího proudu
(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑟𝑟1
k mini-
mální hodnotě 𝐼𝑟𝑚 v intervalu 𝑡1. To způsobí výrazný napěťový překmit (s maximem
𝑈𝑟𝑚) na parazitní indukčnosti obvodu, který je navíc méně tlumený a dochází tak
k oscilacím napětí na diodě i proudu jí tekoucího ještě po skončení intervalu 𝑡2. To
nejenže způsobuje intenzivní vysokofrekvenční rušení, dioda je překmity značně na-
máhána a jak uvádí [1], může dojít dokonce k jejímu zničení. K tomu bývají náchylné
ultrarychlé diody pro závěrná napětí 1 kV a více. Závěrné zotavení s málo tlumeným
kmitáním bývá v literatuře označováno jako snappy recovery.
V praxi máme několik možností jak kmitavý průběh zotavení diody omezit:
1. Volbou diody s měkčím zotavením. V katalozích bývá kromě zotavovacího
náboje 𝑄𝑟𝑟 a doby zpětného zotavení 𝑡𝑟𝑟 uváděn i reverse recovery softness
factor, tedy činitel „měkkosti“ zpětného zotavení, který je popsán níže.
2. Změnou parametrů obvodu, v němž dioda pracuje. Jedná se zejména o snížení
proudu 𝐼𝐹 tekoucího diodou, zmenšení strmosti poklesu proudu diodou
(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑟𝑟1
v první fázi zpětného zotavení a zmenšení parazitní indukčnosti obvodu diody,
na které vznikají napěťové překmity namáhající diodu.
3. Paralelně k diodě připojit odlehčovací obvod. Toto řešení omezí napěťové
překmity a tedy i namáhání diody a produkované rušení, neomezí však sa-
motnou příčinu jejich vzniku jako předchozí body.
„Měkkost“ zpětného zotavení bývá popisována různými výrobci různě. Jedním z
často používaných parametrů je tzv. reverse recovery softness factor4, který je defi-
nován jako
𝑅𝑅𝑆𝐹 =
⃒⃒⃒
d𝑖
d𝑡
⃒⃒⃒
𝑟𝑟1
max
(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑟𝑟2
. (1.3)
4Doporučená metodika měření a výpočtu tohoto parametru je definována normami IEC 60747-2,
JEDEC JESD282-B a dalšími.
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Další možností popisu měkkosti zpětného zotavení je tzv. recovery softness factor5.
𝑅𝑆𝐹 = 𝑡2
𝑡1
. (1.4)
Je evidentní, že parametr 𝑅𝑅𝑆𝐹 je k popisu měkkosti zpětného zotavení vhodnější,
protože zohledňuje přímo rychlost změn proudu procházejícího diodou namísto pou-
hého srovnání délky obou intervalů.
Hodí se zde také poznamenat, že interval 𝑡𝑟𝑟 bývá také definován různě. Nej-
častěji to je, jak ostatně vidíme i z obrázku 1.1, interval od průchodu proudu dio-
dou 𝑖𝐷 nulou do okamžiku, kdy závěrný proud diodou klesne pod hodnotu 0,1𝐼𝑟𝑚.
Další možností je určit konec tohoto intervalu jako průsečík přímky, spojující body
𝑖𝐷 = 0, 9𝐼𝑟𝑚 a 𝑖𝐷 = 0, 25𝐼𝑟𝑚, s časovou osou. V případě diod s příkrým závěrným
zotavením může být konec intervalu 𝑡𝑟𝑟 definován jako okamžik kdy proud diodou
dosáhne poprvé od průchodu minimem 𝑖𝐷 = 𝐼𝑟𝑚 nuly. Je zřejmé, že při srovnávání
vhodnosti použití různých diod pro konkrétní aplikaci musíme brát v potaz použitou
metodu měření délky trvání zpětného zotavení u té či oné diody.
U naprosté většiny diod6 platí pro zotavovací náboj přibližný vztah
𝑄𝑟𝑟 ≈ 12 𝐼𝑟𝑚𝑡𝑟𝑟. (1.5)
Z průběhu napětí na diodě a proudu, který jí při zpětném zotavení prochází, (obrázek
1.1) vidíme, že největší část ztrátové energie vzniká během intervalu 𝑡2, kdy již
dochází ke zvětšování závěrného napětí na diodě zatímco ta stále vede. Pro ztrátovou
energii jednoho závěrného zotavení tedy můžeme psát opět přibližný vztah
𝑊𝑟𝑟 ≈ 12 𝑈𝑟𝐼𝑟𝑚𝑡2. (1.6)
Délka intervalu 𝑡2 nebývá v katalozích běžně uváděna, můžeme ji však určit pomocí
rovnice (1.4) a 𝑡𝑟𝑟 = 𝑡1 + 𝑡2, kterou postupně upravíme na
𝑡𝑟𝑟 = 𝑡1 + 𝑡2 =
𝑡2
𝑅𝑆𝐹
+ 𝑡2. (1.7)
Odtud potom 𝑡2 vyjádříme
𝑡2 =
𝑅𝑆𝐹 · 𝑡𝑟𝑟
𝑅𝑆𝐹 + 1 (1.8)
a po dosazení do (1.6) dostaneme vztah pro přibližný výpočet ztrátové energie zá-
věrného zotavení diody
𝑊𝑟𝑟 ≈ 𝑅𝑆𝐹2(𝑅𝑆𝐹 + 1) 𝑈𝑟𝐼𝑟𝑚𝑡𝑟𝑟. (1.9)
5Jedná se o parametr definovaný ve starších normách jako např. JEDEC JESD41 nebo MIL-
STD-750.
6Přesněji u všech diod s měkkým závěrným zotavením a valné většiny diod s příkrým závěrným
zotavením.
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Jak již bylo zmíněno, parametr 𝑅𝑆𝐹 , udávající měkkost závěrného zotavení diody,
není právě optimální a bývá nahrazen parametrem 𝑅𝑅𝑆𝐹 , jehož číselná hodnota
bývá až poloviční oproti 𝑅𝑆𝐹 . Chování diody tedy hodnotí „přísněji“ a při výpočtu
ztrátové energie a výkonu proto musíme informace dostupné z katalogového listu
správně interpretovat a hodnoty případně adekvátně upravit.
Pro ztrátový výkon diody v závislosti na spínacím kmitočtu měniče 𝑓𝑠𝑤 pak platí
𝑃𝑟𝑟 = 𝑓𝑠𝑤𝑊𝑟𝑟 ≈ 𝑅𝑆𝐹2(𝑅𝑆𝐹 + 1) 𝑈𝑟𝐼𝑟𝑚𝑡𝑟𝑟𝑓𝑠𝑤. (1.10)
Při výpočtu ztrátového výkonu i energie diody je třeba mít na paměti, že parametry
dosazované do rovnice (1.9) jsou závislé nejen na konkrétním typu diody, ale i na
strmosti poklesu proudu diodou v první fázi závěrného zotavení
(︁
d𝑖
d𝑡
)︁
𝑟𝑟1
, velikosti
proudu 𝐼𝑓 , tekoucího diodou v propustném směru, a také na teplotě polovodičového
přechodu diody 𝜗𝑗. Při zvýšení teploty 𝜗𝑗 z 25 na 100°C ze prodlouží 𝑡𝑟𝑟 zhruba 1,5
až 2-násobně, zatímco náboj 𝑄𝑟𝑟 zvýší dvakrát až třikrát.
V katalogových listech některých diod bývá uvedena přímo ztrátová energie 𝑊𝑟𝑟
při daných parametrech obvodu a teplotě, což nám výpočet nejen usnadní, ale dá se
předpokládat i přesnější výsledek. Závěrem je třeba upozornit, že běžně používaný
software pro simulaci chování elektronických obvodů (různé varianty SPICE a po-
dobné) naprosto selhává při simulaci dynamického chování diod v obvodech silové
elektroniky. K dosažení použitelných výsledků je zapotřebí použít komplikovanějších
modelů diod, popsaných například v [4].
1.2.2 Dynamické chování tranzistorů MOSFET
Rychlost spínání tranzistorů MOSFET je v podstatě určena velikostí parazitních
kapacit mezi řídicí elektrodou (gate) a elektrodami source (𝐶𝐺𝑆) a drain (𝐶𝐺𝐷).
Řídicí elektroda je od kanálu oddělena tenkou izolační vrstvičkou oxidu křemičitého
SiO2 (ta tedy tvoří dielektrikum kondenzátoru) a nemůže jí tedy v ustáleném stavu
téct proud. Pouze při spínání a vypínání tranzistoru jsme nuceni tuto kapacitu
periodicky nabíjet a vybíjet a mezi elektrodami G a S tak teče kapacitní proud.
Jako u každého kondenzátoru má i tato kapacita omezenou maximální hodnotu
jí tekoucího proudu a proto je třeba řídicí elektrodu napájet z budiče přes odpor
𝑅𝐺, jehož hodnotu doporučuje výrobce tranzistoru. Při přivedení řídicího napětí
na G se nejdříve začne nabíjet kapacita 𝐶𝐺𝑆 a to až do okamžiku, kdy napětí na
řídicí elektrodě 𝑢𝐺𝑆 dosáhne prahového napětí 𝑈𝑡ℎ a tranzistor se začne spínat. Délka
tohoto děje od počátku spínání přibližně odpovídá zpoždění sepnutí tranzistoru 𝑡𝑑𝑜𝑛.
V tom okamžiku se začne snižovat napětí 𝑢𝐷𝑆 a tím pádem i 𝑢𝐷𝐺 = 𝑢𝐷𝑆 − 𝑢𝐺𝑆,
na které je nabita „Millerova“ kapacita 𝐶𝐺𝐷. To způsobí typické pozdržení dalšího
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zvyšování napětí 𝑢𝐺𝑆, jehož trvání má zhruba délku doby náběhu 𝑡𝑟. Obdobně se
tranzistor chová i při vypínání.
V katalogových listech bývají často uváděny souhrnné kapacity vstupu 𝐶𝑖𝑠𝑠, vý-
stupu 𝐶𝑜𝑠𝑠 a vazební 𝐶𝑟𝑠𝑠. Ty jsou definovány následovně
𝐶𝑖𝑠𝑠 = 𝐶𝐺𝑆 + 𝐶𝐺𝐷 (při zkratu D–S), (1.11)
𝐶𝑜𝑠𝑠 = 𝐶𝐷𝑆 + 𝐶𝐺𝐷, (1.12)
𝐶𝑟𝑠𝑠 = 𝐶𝐺𝐷. (1.13)
Obvykle platí, že vzájemný poměr velikostí parazitních kapacit je
𝐶𝐺𝑆 > 𝐶𝐺𝐷 > 𝐶𝐷𝑆 (1.14)
Prahové napětí 𝑈𝑡ℎ mívá velikost od 0,8 V (u malých, tzv. logic level, MOSFETů)
až po typicky 4,5 V u výkonových MOSFETů.
1.2.3 Dynamické chování tranzistorů IGBT
Tranzistory IGBT jsou svojí vnitřní strukturou i chováním v podstatě kombinací
řídicího polem řízeného tranzistoru MOSFET a jím řízeného bipolárního tranzistoru
PNP. Jsou zhruba o řád pomalejší než tranzistory MOSFET. V závislost na výrobní
technologii (PT – punch-through a NPT – non punch-through IGBT) tyto tranzistory
buďto propouští proud v závěrném směru −𝑖𝑐 nebo blokují.
Při spínání je chování tranzistorů IGBT srovnatelné s tranzistory MOSFET. Při
vypínání dojde nejdříve k rychlému uzavření MOSFET struktury a až následně k
postupnému zavírání kanálu bipolárního tranzistoru PNP. Tento jev bývá označován
jako current tailing.
1.2.4 Přepínací ztráty větve
Velikost přepínacích ztrát 𝑃𝑠𝑤 je přímo úměrná součtu ztrátových energií 𝑊𝑜𝑛 a
𝑊𝑜𝑓𝑓 , přeměněných při sepnutí a vypnutí prvků na teplo, a spínacímu kmitočtu 𝑓
𝑃𝑠𝑤 = 𝑓(𝑊𝑜𝑛 +𝑊𝑜𝑓𝑓 ). (1.15)
Protože má ve výkonové elektronice zátěž prakticky vždy induktivní charakter7, do-
chází při vypínání tranzistoru k předávání proudu z tranzistoru na diodu, při spínání
naopak. Oba prvky se navzájem ovlivňují a přepínací ztráty jsou určeny vlastnostmi
obou z nich. U tranzistoru (lhostejno, zda se jedná o MOSFET nebo IGBT) je to
při spínání zejména doba náběhu kolektorového proudu 𝑖𝐷 (resp. proudu elektrody
7Je jí tlumivka, transformátor, vinutí motoru nebo i pouhé parazitní indukčnosti.
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drain 𝑖𝐷 u MOSFETu), označovaná 𝑡𝑟. Při vypínání zase doba zpoždění vypnutí
(turn-off delay), označovaná 𝑡𝑠 nebo 𝑡𝑑𝑜𝑓𝑓 , a doba poklesu kolektorového proudu 𝑡𝑓 .
U diody je to při přechodu do závěrného stavu její zotavovací náboj (reverse re-
covery charge) 𝑄𝑟𝑟 a doba zpětného zotavení (reverse recovery time) 𝑡𝑟𝑟. Spínání
diody probíhá po dobu 𝑡𝑓𝑟, kdy dioda ještě není zcela sepnutá, ale induktivní zátěží
je jí vnucován proud. To způsobí napěťový překmit o výšce 𝑈𝑓𝑟 — dochází k takzva-
nému forward recovery jevu. Jelikož 𝑡𝑓𝑟 je podstatně kratší než 𝑡𝑟𝑟, nepůsobá tento
jev sám o sobě výrazné problémy. Výrazněji se však projeví parazitní indukčnost té
části obvodu, kde dojde k zániku proudu — tedy přívody z napájecího zdroje (před-
stavován vstupním kondenzátorem) a tranzistoru. Na tranzistoru se oběví překmit,
který může při nevhodném uspořádání prvků (vznikne velká parazitní indukčnost)
nenávratně poškodit tranzistor. Více na toto téma např. [6, str. 135].
Teoretické určení velikosti přepínacích ztrát je poměrně složité, má-li být přesné.
Je ovlivněno množstvím parazitních jevů, které jsou jen velmi těžko předpověditelné,
protože jsou značně ovlivněny nejen použitými součástkami, ale i geometrickým
uspořádáním prvků v obvodu, teplotou spínacích prvků a podobně. Pro praktický
návrh obvykle použijeme zjednodušené postupy, jako například v [6, str. 142], kde je
o přepínacích ztrátách podrobněji pojednáno. Přepínací ztráty tranzistoru můžeme
přibližně určit jako
𝑃𝑠𝑤 ≤ 12𝑓𝑈𝑑𝐼𝑧(𝑡𝑜𝑛 + 𝑡𝑜𝑓𝑓 ), (1.16)
kde 𝑈𝑑 je spínané napětí, 𝐼𝑑 proud a 𝑡𝑜𝑛, 𝑡𝑜𝑓𝑓 doba trvání celého přechodového jevu
při spínání resp. vypínání tranzistoru.
1.2.5 Snížení přepínacích ztrát
Jak je patrné ze vztahu 1.16, spínací ztráty jsou přímo úměrné spínacímu kmitočtu,
napětí na prvku a jím tekoucímu proudu při spínání i vypínání a rychlosti prvku.
Pokud přistoupíme ke snížení spínacího kmitočtu měniče, jsme nuceni adekvátně
zvětšit transformátor resp. pracovní tlumivku. To je však v přímém rozporu s mi-
nimalizací jak ceny měniče, tak jeho rozměrů. Proto obvykle využíváme zbývajících
možností a to pomocí odlehčovacích či rezonančních obvodů. Dále o nich bude po-
jednávat následující část textu.
Další možností je zmenšení (𝑡𝑜𝑛 + 𝑡𝑜𝑓𝑓), tedy použití rychlejších (modernějších,
novějších, ale obvykle i dražších) tranzistorů a diod v měniči. Jako perspektivní se
jeví použití Schottkyho diod a tranzistorů MOSFET z karbidu křemíku (SiC), které
jsou výrazně rychlejší než stávající křemíkové. Díky zrychlení přepínacích dějů dojde
ale i ke zvýšení produkovaného rušení a odlehčení se tak stejně nevyhneme. Použití
rychlejších spínacích součástek si navíc často vynutí i výměnu budicích obvodů, pro-
tože ty jsou limitovány právě maximální strmostí změny potenciálu výstupu budiče
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vůči potenciálu galvanicky odděleného řídicího vstupu. Limitujícím prvkem je zde
parazitní kapacita 𝐶𝑝𝑎𝑟 mezi primárním a sekundárním vinutím budicího transfor-
mátoru (případně mezi diodou a fototranzistorem optočlenu)
𝑖𝑝𝑎𝑟(𝑡) = 𝐶𝑝𝑎𝑟
d𝑢(𝑡)
d𝑡 . (1.17)
Proud touto kapacitou může dosáhnout i jednotky ampérů a způsobit nechtěné se-
pnutí obou tranzistorů ve větvi a tím prohoření celé větve. Při návrhu budicích
obvodů se proto snažíme parazitní kapacity minimalizovat a budiče připojit k tran-
zistorům bezindukčně.
1.3 Odlehčovací obvody
Jak bylo již v úvodu naznačeno, odlehčovací obvody dělíme na obvody pro odlehčení
zapínacího a vypínacího děje. Dále je můžeme rozdělit na obvody ztrátové a beze-
ztrátové. Návrh odlehčovacích obvodů není jednoduchý, jak můžeme vidět například
v [7]. Navíc dynamické parametry aktivních prvků se silně mění s teplotou (změny
v řádu až stovek procent na celém rozsahu pracovních teplot) a návrh je tak vždy
do jisté míry kompromisem. Často se tedy určují hodnoty prvků v odlehčovacích
obvodech zkusmo a doladí se na základě měření na konkrétním měniči.
1.3.1 Odlehčení vypínacího děje
Úkolem obvodů pro odlehčení vypínacího je převzít při vypínání tranzistoru co nej-
větší část jeho kolektorového proudu (který se následně stává proudem diody) a tím
vypnutí tranzistoru ulehčit a zmenšit jeho napěťové i proudové namáhání.
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Obr. 1.2: K odlehčení vypínacího děje se nejčastěji používají RC (vlevo) a RCD
(vpravo) ztrátové odlehčovací obvody.
Odlehčovací obvody rozdělujeme na ztrátové, kde je energie, která byla akumulo-
vána v odlehčovacím obvodě, mařena na teplo nebo obvody bezeztrátové, kde je tato
energie obvykle vracena zpět do napájecího zdroje. Základní varianty ztrátových od-
lehčovacích obvodů vidíme na obrázku 1.2. Bezeztrátové odlehčovací obvody bývají
doplněny o další součástky, zajišťující vrácení alespoň části energie do meziobvodu,
případně výstupu měniče.
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1.3.2 Odlehčení zapínacího děje
Pro odlehčení spínacích ztrát jsme nuceni omezit strmost nárůstu proudu spína-
cím prvkem. K tomu se používá cívka, vložená do série s odlehčovaným prvkem.
Abychom omezili velikost energie akumulované v indukčnosti cívky, dává se před-
nost přesytkám. O návrhu přesytky pro odlehčení spínání tranzistoru pojednává [6,
kap. 15]. Vzhledem k výraznému zvětšení parazitní indukčnosti obvodu (a tedy i
překmitů na aktivních prvcích) bývá obvykle nutné odlehčit zároveň i vypínací děj.
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2 REZONANČNÍ MĚNIČE
Měniče pracující v rezonančním módu využívají skutečnosti, že zátěží tranzistoru
je místo klasické pracovní tlumivky nebo transformátoru rezonanční obvod. Potom,
je-li měnič napájen z napěťového meziobvodu, tečou tranzistory a diodami úseky
harmonického proudu, jejichž délka a tvar je dána okamžiky sepnutí a vypnutí tran-
zistoru nebo jsou na nich úseky harnonického napětí, má-li měnič proudový mezi-
obvod. Tyto měniče označujeme jako měniče pracující do rezonanční zátěže.
Podobně existují měniče napájené z tzv. rezonančního meziobvodu. V případě
napěťového meziobvodu pak napětí meziobvodu periodicky kmitá mezi maximální
hodnotou a nulou. Rezonanční meziobvod se však u DC/DC měničů příliš často
nepoužívá, protože vytvoření rezonujícího meziobvodu vyžaduje použití dalších sou-
částek (minimálně jeden tranzistor, dioda a pasivní prvky). Můžeme se setkat s
dokumenty, popisujícími použití měničů s rezonančním meziobvodem pro napájení
frekvenčních měničů. Střídač potom funguje obdobně jako cyklokonvertor, napájený
VF meziobvodem. Ani toto řešení však není nijak často užívané.
2.1 Volba okamžiků spínání
Vhodným časováním můžeme tranzistor spínat v okamžiku, kdy je proud prochá-
zející prvkem nulový, potom se jedná o tzv. spínání v nule proudu (zero current
switching — ZCS), nebo v okamžiku, kdy je napětí na tranzistoru nulové, tedy spí-
nání v nule napětí (zero voltage switching — ZVS). Je zřejmé, že to, zda prvek bude
spínat v nule napětí nebo proudu je dáno jak rezonančním obvodem (jedná-li se
o sériovou nebo paralelní rezonanci), tak měničem (jestli pracuje na rezonančním
kmitočtu nebo na kmitočtu jiném – potom má rezonanční obvod kapacitní nebo
induktivní charakter).
Spínání v nule napětí je kvůli značným parazitním kapacitám vhodné pro tran-
zistory MOSFET. Naopak spínání v nule proudu je kvůli jevu, označovanému jako
current tailing vhodné pro tranzistory IGBT.
2.2 Rezonanční obvody
V této kapitole budou rozebrány základní rezonanční obvody a jejich význam v
oblasti rezonančních měničů.
Pracuje-li laděný obvod v rezonanci nebo blízko ní, předává se periodicky energie
z jednoho akumulátoru energie do druhého. V elektrotechnice jsou jimi nejčastěji
kondenzátor a cívka. Proud tekoucí kondenzátorem je dán derivací na něj přiloženého
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napětí, kdežto proud tekoucí cívkou je určen integrálem napětím na ni přiloženého.
O přiloženém napětí v závislosti na protékajícím proudu platí toéž, pouze obráceně.
V okamžiku rezonance tedy platí, že reaktance kondenzátoru 𝑋𝐶 a cívky 𝑋𝐿 LC
obvodu jsou si velikostí rovny, ale v protifázi
𝑋𝐿 +𝑋𝐶 = j𝜔0𝐿+
1
j𝜔0𝐶
= j
(︂
𝜔0𝐿− 1
𝜔0𝐶
)︂
= 0. (2.1)
Odtud potom můžeme rezonanční kmitočet 𝑓0 vyjádřit v podobě Thompsonova
vztahu
𝑓0 =
𝜔0
2𝜋 =
1
2𝜋
√
𝐿𝐶
, (2.2)
který je platný pro oba základní typy rezonančních obvodů — sériový i paralelní.
2.2.1 Paralelní rezonanční obvod
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Obr. 2.1: Simulační schéma paralelního LC obvodu a závislost amplitudy na něm
nakmitaného rezonančního napětí na kmitočtu. Parametrem simulovaného průběhu
je odpor 𝑅𝑝 v rozsahu od 10 do 100 Ω s krokem 10 Ω.
V případě paralelního rezonančního obvodu (obr. 2.1) teče z kondenzátoru do
cívky a naopak harmonický střídavý proud. Jak vidíme z jeho frekvenční charakte-
ristiky (obr. 2.1), pokud se rovná kmitočet budicího signálu 𝑓 rezonančnímu kmi-
točtu 𝑓0 LC článku, teče z budicího zdroje jen minimální proud 𝑖(𝑡), úměrný ztrátám
v obvodě reprezentovaným odporem 𝑅𝑝:
|𝐼| = |𝑈 |
𝑅𝑝
= 𝜔𝐿|𝐼𝐿|
𝑅𝑝
= |𝐼𝐿|
𝑄
. (2.3)
Protože obvodem tečou harmonické proudy, zjednodušili jsme výpočet použitím
modulů fázorů budicího proudu |𝐼| a proudu cívkou |𝐼𝐶 |. Činitel jakosti 𝑄 je tedy
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určující pro velikost rezonančního proudu |𝐼𝐿| = |𝐼𝐶 |. Jeho velikost je rovna
𝑄 = 𝑅𝑝
𝜔𝐿
= 𝑅𝑝𝜔𝐶. (2.4)
Jak vidíme z frekvenční charakteristiky obvodu, způsobuje odpor 𝑅𝑝 tlumení ob-
vodu a je zde jediným ztrátovým prvkem. Jsou jím tedy představovány i ztráty na
ekvivalentním sériovém odporu ESR kondenzátoru, ztráty v dielektriku kondenzá-
toru, ztráty ve vinutí a případném jádře cívky.
2.2.2 Sériový rezonanční obvod
Cp
C=33 nF
L1
L=9.9 uH
V1
U=100 V
Rs
R=Rs
i1
1e04 1e05 1e06 1e07
0
5
10
kmitočet f [Hz]
p
r o
u
d
 i
1
 [
A
] QRs
ω0
Obr. 2.2: Simulační schéma sériového LC obvodu a závislost amplitudy jím tekoucího
rezonančního proudu na kmitočtu. Parametrem simulovaného průběhu je odpor 𝑅𝑠
v rozsahu od 10 do 100 Ω s krokem 10 Ω.
V případě sériového rezonančního obvodu (obr. 2.2) teče kondenzátorem i cívkou
stejný proud 𝑖(𝑡), ale při rezonanci se na těchto prvcích nakmitá 𝑄-krát větší napětí,
než je budicí napětí 𝑢(𝑡). Jak vidíme z jeho frekvenční charakteristiky (obr. 2.2),
pokud se rovná kmitočet budicího signálu 𝑓 rezonančnímu kmitočtu 𝑓0 sériového LC
článku, teče z budicího zdroje maximální možný proud 𝑖(𝑡), úměrný opět ztrátám v
obvodě, tentokrát reprezentovaným sériovým odporem 𝑅𝑠:
|𝑈 | = 𝑅𝑠|𝐼| = 𝑅𝑠 |𝑈𝐿|
𝜔𝐿
= 𝑅𝑠𝜔𝐶|𝑈𝐶 | = |𝑈𝐿|
𝑄
= |𝑈𝐶 |
𝑄
. (2.5)
Činitel jakosti 𝑄 je tedy určující pro velikost rezonančního napětí |𝑈𝐶 | = |𝑈𝐿|. Jeho
velikost je rovna
𝑄 = 𝜔𝐿
𝑅𝑠
= 1
𝜔𝐶𝑅𝑠
. (2.6)
Podobně jako tomu bylo u výše popsaného paralelního obvodu, jsou ztráty všech
prvků zahrnuty v sériovém odporu 𝑅𝑠, tlumícím rezonanci sériového obvodu. Tyto
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ztráty jsou samozřejmě nelineární a závislé na mnoha parametrech (například na
pracovním kmitočtu, použitých materiálech vinutí, dielektrika, jádra transformátoru
a jeho sycení, na teplotě a pod.).
Pro určení velikosti a průběhu rezonančního proudu je třeba si uvědomit, že při
rezonanci se stále zvětšuje napětí na rezonančním kondenzátoru 𝐶𝑟 i cívce 𝐿𝜎. Jejich
průběh zachycuje obr. 2.3. Pokud zanedbáme sériový odpor 𝑅𝑠, bude proud lineárně
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Obr. 2.3: Průběh rezonančního proudu 𝑖(𝑡), napětí na rezonančním kondenzátoru
𝑢𝐶𝑟 a na rozptylové indukčnosti trafa 𝑢𝐿𝜎 při napájení obdélníkovým napětím o výšce
±1V, kmitočtu shodným s rezonančním kmitočtem a střídě 1.
narůstat až do nekonečna. Směrnici nárůstu určíme ze dvou známých bodů – nuly a
maximálního proudu první periody. Ten nastane v čase 𝑡𝑚 = 𝑇02 a pro jeho velikost
platí
𝐼𝑚1 =
2𝑈𝑑
𝑍0
= 2𝑈𝑑√︁
𝐿𝜎
𝐶𝑟
, (2.7)
kde 𝑍0 je charakteristická impedance sériového LC obvodu. Směrnici nárůstu 𝑘𝐼
rezonančního proudu vypočítáme potom jako
𝑘𝐼 =
𝐼𝑚1
𝑡0
= 2𝑈𝑑√︁
𝐿𝜎
𝐶𝑟
· 2
𝑇0
= 2𝑈𝑑√︁
𝐿𝜎
𝐶𝑟
· 2
2𝜋
√
𝐿𝜎𝐶𝑟
= 2𝑈𝑑
𝜋𝐿𝜎
. (2.8)
Odtud po dosazení do rovnice přímky procházející nulou 𝐼𝑚𝐿𝐶 = 𝑘𝐼𝑡 dostaneme
𝐼𝑚𝐿𝐶 =
2𝑈𝑑
𝜋𝐿𝜎
𝑡. (2.9)
Lineární nárůst rezonančního proudu v čase je vidět na obr. 2.4, kde je zachycen
spolu s průběhem platným pro reálný RLC rezonanční obvod s 𝑅𝑠 > 0. U toho
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Obr. 2.4: Okamžitý průběh absolutních hodnot rezonančních proudů |𝑖𝐿𝐶 | a |𝑖𝑅𝐿𝐶 |
v čase a zvýrazněná amplituda rezonančních proudů 𝐼𝑚𝐿𝐶 a 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 v čase.
dojde k ustálení maximálního rezonančního proudu na hodnotě, dané právě velikostí
odporu 𝑅𝑠. Aby se proud ustálil, musí platit, že na LC části sériového RLC obvodu je
amplituda 1. harmonické budicího napětí rovna nule. Jinak by totiž proud z podstaty
rezonančního obvodu stále narůstal. Platí tedy
4
𝜋
𝑈𝑑 −𝑅𝑠max 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 = 0. (2.10)
Odtud vyjádříme max 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 a dostaneme vztah pro výpočet maximální možné am-
plitudy rezonančního proudu v sériovém RLC obvodě
max 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 =
4𝑈𝑑
𝜋𝑅𝑠
. (2.11)
Amplituda se bude (jak ostatně vidíme na obr. 2.4) po exponenciále blížit maximální
možné hodnotěmax 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 . Obvod se tedy makroskopicky jeví jako indukčnost v sérii
s rezistorem, připojená na zdroj konstantního napětí. Časovou konstantu přechodo-
vého děje zjistíme pomocí již vypočítaného sklonu nárůstu 𝑘𝐼 u ideálního LC obvodu,
který je zároveň tečnou k reálnému exponenciálnímu průběhu v bodě 𝑡 = 0. Platí,
že v čase 𝑡 = 𝜏 dosáhne protažená tečna hodnoty maximálního možného proudu
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max 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 .
𝜏 = max 𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶
𝑘𝐼
= 4𝑈𝑑
𝜋𝑅𝑠
· 𝜋𝐿𝜎2𝑈𝑑 =
2𝐿𝜎
𝑅𝑠
(2.12)
Z rovnic (2.11) a (2.12) potom pro nárůst rezonančního proudu RLC obvodem platí
𝐼𝑚𝑅𝐿𝐶 =
4𝑈𝑑
𝜋𝑅𝑠
(︂
1− 𝑒− 𝑅𝑠𝑡2𝐿𝜎
)︂
. (2.13)
A pro okamžitou hodnotu rezonančního proudu pak platí
𝑖𝑅𝐿𝐶 =
4𝑈𝑑
𝜋𝑅𝑠
(︂
1− 𝑒− 𝑅𝑠𝑡2𝐿𝜎
)︂
sin(2𝜋𝑓0𝑡). (2.14)
2.2.3 Transformátor s kondenzátorem v sérii
Obr. 2.5: Rezonanční obvod tvořený sériovým zapojením kondenzátoru a jedním z
vinutí transformátoru – jeho zapojení a postupné zjednodušení.
Jeden z možných způsobů zapojení rezonančního obvodu, tvořeného sériovým
spojením primárního vinutí transformátoru a rezonančního kondenzátoru, vidíme
na obrázku 2.5a. Nahradíme-li transformátor jeho základním náhradním zapojením,
dostaneme schéma, uvedené na obrázku 2.5b nebo jiné, funkčně však zcela ekvi-
valentní, kde je model transformátoru převrácen (rozptylová indukčnost𝐿𝜎 a zdroj
napětí řízený napětím budou na primární straně a zdroj proudu řízený proudem
a magnetizační indukčnost budou na straně sekundární). V dalším kroku (obrá-
zek 2.5c) budeme uvažovat, že transformátor má transformační poměr 1 a řízený
28
napěťový i proudový zdroj tak můžeme vypustit. Rozptylovou indukčnost 𝐿𝜎 trans-
formátoru Tr musíme přepočítat na primární stranu. Platí pro ni
𝐿𝜎 = 𝐿𝑝(1− 𝑘2), (2.15)
kde 𝑘 je činitel vazby transformátoru a 𝐿𝑝 je indukčnost primárního vinutí. Trans-
formátory mívají obvykle poměrně těsnou vazbu (𝑘 > 0, 98) a rozptylová indukčnost
je tedy v porovnání s magnetizační výrazně menší. Magnetizační indukčnost 𝐿𝑚 je
pak přibližně rovna indukčnosti primárního vinutí 𝐿𝑝. V dalším kroku si ji proto do-
volíme zanedbat1. Vidíme, že je prakticky lhostejné, zda je kondenzátor zapojen v
sérii s primárním nebo sekundárním vinutím a jaký náhradní model transformátoru
pro zjednodušení použijeme. Vždy dospějeme k sériovému rezonančnímu obvodu na
obrázku 2.5d. Ten je doplněn o sériový odpor 𝑅𝑠, který představuje ztráty v rezo-
nančním obvodě včetně vnitřního odporu napájecího zdroje.
V literatuře se můžeme setkat s tzv. LLC rezonančním obvodem, což je buďto
právě transformátor v sérii s kondenzátorem nebo je navíc do série zapojena rezo-
nanční indukčnost 𝐿𝑟. Jak je z označení patrné, nezanedbává se zde magnetizační
indukčnost transformátoru a to proto, že u měničů řízených změnou spínacího kmi-
točtu můžeme využívat tvaru přenosové charakteristiky takového rezonančního ob-
vodu (obrázek 2.6). V přenosové charakteristice jsou dvě rezonance. První z nich,
1 2
Tr2
L1=250 uH
L2=100 uH
k=0.98
C1
C=33 nF
R1
R=0.2 Ohm
R2
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u2
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Obr. 2.6: Přenosová charakteristika rezonančního obvodu LLC. Parametrem simu-
lovaného průběhu je zatěžovací odpor 𝑅𝑧 v rozsahu od 0,5 do 100 Ω.
𝑓0𝐿𝑚 , odpovídá sériové rezonanci magnetizační indukčnosti 𝐿𝑚 s kondenzátorem 𝐶𝑟.
Druhá je opět sériová rezonance kondenzáotru 𝐶𝑟 s rozptylovou indukčností 𝐿𝜎,
tedy stejná, jaká byla uvažována při předchozím zjednodušení podle obr. 2.5. Pro
1Magnetizační indukčnost se při zatížení rezonančního obvodu (𝑖2 >> 0) téměř neprojeví. Jiná
situace nastane, pracuje-li rezonanční obvod naprázdno – pak jí tekoucí magnetizační proud může
být v poměru k proudu 𝑖2 značný.
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rezonanční kmitočty LLC obvodu platí:
𝑓0𝐿𝑚 =
1
2𝜋
√
𝐿𝑚𝐶𝑟
, (2.16)
𝑓0𝐿𝜎 =
1
2𝜋
√
𝐿𝜎𝐶𝑟
. (2.17)
Vidíme, že v okolí kmitočtu kmitočtu 𝑓0𝐿𝜎 je přenosová charakteristika rezonanč-
ního obvodu LLC podobná závislosti rezonančního proudu na kmitočtu u sériového
rezonančního obvodu (obrázek 2.2), což je v souladu s výše uvedeným zjednodu-
šením LLC obvodu na sériový rezonanční obvod. Výška rezonančního převýšení na
kmitočtu 𝑓0𝐿𝑚 je závislá na velikosti zátěže, představované odporem 𝑅𝑧.
Umístění rezonančního kondenzátoru 𝐶𝑟
Pokud umístíme rezonanční kondenzátor do série se sekundárním vinutím trans-
formátoru, neuplatní se magnetizační indukčnost na přenosové charakteristice rezo-
nančního obvodu. Transformátor je totiž napájen z napěťového zdroje (budicí napětí
tvořené měničem) a magnetizační proud tedy pouze zatíží měnič, ale nijak nezmění
budicí napětí. To je připojeno na sériový rezonanční obvod, tvořený rozptylovou
indukčností trafa 𝐿𝜎, rezonanční kondenzátor 𝐶𝑟 a usměrňovač.
Zapojení rezonančního kondenzátoru na primární stranu je výhodné proto, že
zamezí případnému přesycování jádra transformátoru při nestejné šířce kladných
a záporných budicích pulzů. Stejně tak však (jak uvádí [3, kapitola 21.5]) může
být kondenzátor prospěšný na sekundární straně transformátoru, kde díky různé
velikosti úbytku napětí na diodách usměrňovače v propustném směru může také
docházet k přesycování jádra transformátoru. Rezonanční kondenzátor 𝐶𝑟 bychom
tedy mohli rozdělit na dva. Kapacita jejich sériové kombinace potom musí být stejná
jako původní kapacita 𝐶𝑟. Platí tedy
𝐶𝑟 =
𝐶𝑟𝑝𝐶
′
𝑟𝑠
𝐶𝑟𝑝 + 𝐶 ′𝑟𝑠
=
𝐶𝑟𝑝
𝑁2
𝑁1
𝐶𝑟𝑠
𝐶𝑟𝑝 + 𝑁2𝑁1𝐶𝑟𝑠
, (2.18)
kde 𝐶𝑟𝑝 je kondenzátor na primární straně trafa, 𝐶𝑟𝑠 na straně sekundární. 𝐶 ′𝑟𝑠 je
kondenzátor na sekundární straně, přepočítaný na stranu primární prostřednictvím
poměru počtů závitů sekundárního vinutí trafa 𝑁2 a primárního vinutí 𝑁1. Při ná-
vrhu zvolíme například primární rezonanční kondenzátor 𝐶𝑟𝑝 a sekundární následně
dopočítáme jako
𝐶𝑟𝑠 =
𝑁1
𝑁2
𝐶𝑟𝐶𝑟𝑝
𝐶𝑟𝑝 − 𝐶𝑟 . (2.19)
Napětí na rezonančních kondenzátorech se rozdělí v poměru odpovídajícím poměru
jejich kapacit a transformačnímu poměru transformátoru
𝑈𝐶𝑟𝑝
𝑈𝐶𝑟𝑠
= 𝑁2
𝑁1
𝐶𝑟𝑠
𝐶𝑟𝑝
. (2.20)
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Rozdělením rezonančního kondenzátoru na 𝐶𝑟𝑝 a 𝐶𝑟𝑠 se však podstatně změní i
přenosová charakteristika. První rezonance nastane na kmitočtu určeném rezonancí
𝐶𝑟𝑝 s 𝐿𝑚, druhá potom 𝐶𝑟𝑝𝐶𝑟𝑠𝐶𝑟𝑝+𝐶𝑟𝑠 s 𝐿𝜎.
2.2.4 Realizace rezonančních obvodů
Při realizaci rezonančních obvodů je třeba brát v potaz namáhání jeho jednotlivých
prvků. Jak vyplývá z rovnic 2.2.2, bude rezonanční kondenzátor sériového rezonanč-
ního obvodu namáhán nejvíce 𝑄-krát větším napětím než je napětí budicí. Činitel
jakosti 𝑄 se ale snižuje se zatížením měniče, rezonanční obvod je zátěží tlumen. U
paralelního rezonančního obvodu je situace podobná. Je buzen z proudového zdroje
a rezonanční proud 𝑖𝑟, tekoucí z 𝐶𝑟 do 𝐿𝑠 a naopak, je potom opět až 𝑄-krát větší.
Pro dimenzování prvků je klíčové určit jejich proudové a napěťové namáhání.
Protože jsou dnes zdaleka nejčastější měniče napájené ze zdroje konstantního na-
pětí2, bude hlavní sériová rezonance, pro kterou bude přibližný odhad namáhání
prvků níže odvozen.
Rezonanční kondenzátory
Již v počátku návrhu známe požadovaný výkon měniče a zhruba i předpokládaný
rezonanční kmitočet rezonančního obvodu 𝐶𝑟 – 𝐿𝜎 a tedy i velmi přibližné hod-
noty 𝐶𝑟 a 𝐿𝜎. Můžeme také zhruba odhadnout napěťové namáhání rezonančního
kondenzátoru 𝐶𝑟
𝑈𝐶𝑟𝑚 ≈
𝑃
|𝐼𝑟|𝑠𝑡ř =
𝜋𝑃
2𝐼𝑟𝑚
, (2.21)
kde 𝑃 je požadovaný výkon přenášený měničem, |𝐼𝑟|𝑠𝑡ř je střední hodnota usměrně-
ného rezonančního proudu a 𝐼𝑟𝑚 je jeho maximální hodnota.
Zároveň kondenzátorem teče celý pracovní proud měniče. V závislosti na před-
pokládané maximální velikosti rezonančního proudu 𝐼𝑟𝑚 tedy může být nutné roz-
ložit zatížení na několik paralelně spojených kondenzátorů. Pro minimalizaci ztrát
v dielektriku kondenzátoru je třeba volit kondenzátory s co nejmenším ztrátovým
činitelem tan(𝛿).
Dále je třeba zajistit co možná nejlepší teplotní stabilitu rezonančního kmitočtu
a tím pádem i kapacity rezonančního kondenzátoru. Z těchto důvodů nám při výběru
vhodných kondenzátorů zůstanou pouze kvalitní impulzní fóliové kondenzátory s po-
lypropylenovým dielektrikem (např. Wima FKP1 nebo kondenzátory firmy ESO Os-
trava). Časem lze předpokládat i použití kondenzátorů keramických z hmoty C0G3,
2Například ze sítě nebo baterie. Pojem „zdroj konstantního napětí“ je zde myšlen ve smyslu
krátkého časového úseku, srovnatelného například s periodou spínání tranzistorů měniče.
3Keramika s nízkými dielektrickými ztrátami a teplotním koeficientem permitivity blízkým nule.
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které však v současné době stále obvykle nebývají určeny pro výkonové aplikace.
Naopak fóliové polypropylenové kondenzátory bývají pro silové aplikace navrženy. S
ohledem na v katalogu [13] udávané maximální zatížení kondenzátorů v závislosti na
kmitočtu (pro oteplení o 10°C), budeme pravděpodobně i s těmito kondenzátory nu-
ceni zapojit několik kusů paralelně pro rozložení zátěže. Firma ESO Ostrava nabízí
na svých stránkách velmi zajímavé výkonové fóliové kondenzátory pro VF indukční
ohřev. Tyto kondenzátory jsou uzpůsobeny pro chlazení kapalinou a v [12] uvádí, že
jejich ekvivalentní sériový odpor je v řádu jednotek až desetin mΩ.
Rezonanční indukčnost, transformátor
Vinutí rezonanční indukčnosti, resp. transformátoru, je s ohledem na proudové za-
tížení a pracovní kmitočet možné realizovat buďto tenkou Cu fólií nebo VF lankem.
Kvůli vyššímu činiteli plnění vinutí v okně transformátoru se zdá být výhodnější
vinutí fóliové, avšak díky proximity efektu je tato výhoda potlačena a je výhodnější
realizovat vinutí VF lankem. Vzhledem k poměrně vysokým spínacím kmitočtům
rezonančních měničů nebývá možné s ohledem na povrchový jev (skin efect, viz [3,
kap. 4.4]) použít pro vinutí tlustší dráty než zhruba 0,5 mm. Při volbě vhodného
průměru dílčích vodičů vinutí může napomoci obrázek 2.7. Odpor vodiče odečtený
z obrázku je součtem příslušného stejnosměrného odporu vodiče 𝑅𝑑𝑐, který roste s
teplotou vodiče, a kmitočtově závislé složky způsobené povrchovém jevem.
Rezonanční měniče však mají oproti měničům s tvrdým spínáním výhodu také
v tom, že rezonanční proud má průběh velmi blízký harmonickému a obsahuje tak
minimum vyšších harmonických. Ty tak nezvyšují ztráty v mědi vinutí (ztráty způ-
sobené povrchovým jevem), ani ztráty hysterezní ve feromagnetickém jádře. Hys-
terezní ztráty ale mohou být vzhledem k vysokým spínacím kmitočtům poměrně
značné a je proto dobré je na základě katalogových údajů jádra určit nebo změřit.
2.3 Topologie rezonančních měničů
Tato práce se zabývá rezonančními měniči s transformátorem. Existuje množství
různých zapojení, která přináší různé výhody a nevýhody. Na internetu dnes můžeme
najít obrovské množství článků, zabývajících se různými typy rezonančních měničů.
Poměrně dobré srovnání nalezneme například v [8] nebo [9]. Dále jsou srovnány
základní typy měničů s transformátorem, z nichž je jeden vybrán jako vhodný pro
další rozbor.
Bývá také označována jako NP0. Hmoty jako X7R, Z5U a podobné jsou vzhledem ke značné teplotní
i napěťové závislosti permitivity a velkým dielektrickým ztrátám pro rezonanční kondenzátory zcela
nepoužitelné.
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Obr. 2.7: Závislost odporu vodičů různého průměru 𝑑 délky 1 m na kmitočtu 𝑓 .
2.3.1 Základní používané topologie
Ještě před rozdělením rezonančních měničů do kategorií podle jejich topologie, mů-
žeme provést rozdělení podle umístění rezonančního obvodu:
1. Měniče s rezonančním obvodem v meziobvodu. Rezonanční obvod je tedy
umístěn před aktivními prvky, které řídí velikost výstupního napětí a proudu.
Tyto měniče jsou zřídka využívány ve střídačích, kde je pak okamžitá velikost
výstupního napětí řízena poměrem propuštěných a zadržených půlvln kmi-
tajícího napětí (případně proudu) meziobvodu. Střídač potom pracuje jako
jakýsi cyklokonvertor, napájený vysokofrekvenčním harmonickým signálem.
Praktický význam tohoto systému není dnes nijak velký. Dále se tento typ
měničů, opět spíše ojediněle, využívá i v oblasti DC/DC měničů. K vytvoření
rezonančního meziobvodu jsou totiž potřeba další součástky a měnič je tak,
oproti dále uvedeným měničům pracujícím do kmitající zátěže, složitější.
2. Pracující do rezonanční zátěže. Do této skupiny patří naprostá většina
používaných typů rezonančních měničů. Specifickým druhem těchto rezonanč-
ních měničů jsou měniče pro indukční ohřev, kde ohřívaný materiál tvoří jádro
rezonanční cívky. Díky poměrně vysokému pracovnímu kmitočtu jsou vysoké
i vířivé a případně hysterezní (je-li ohřívaný materiál feromagnetický) ztráty,
jimiž je materiál ohříván.
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Dále můžeme rezonanční měniče rozdělit podle typu rezonančního obvodu (více
viz předchozí kapitolu). Oproti uvedeným základním typům rezonančních obvodů
existuje ještě prakticky neomezené množství různých kombinací, které se snaží od-
stranit některé nevýhody základních rezonančních obvodů pro danou aplikaci. Vět-
šinou je jejich cílem usnadnit regulaci výstupního napětí a proudu měniče.
Další rozdělení je možné podle topologie, analogicky s měniči s tvrdým spínáním.
V této práci se budeme dále zabývat pouze DC/DC měniči s oddělovacím transfor-
mátorem. Tyto měniče jsou popsány například v [5, kapitoly 20 – 23].
Jednočinný propustný měnič
Je z principu pro rezonanční měniče poněkud nevhodný. Sériový rezonanční obvod již
ze své podstaty zaručuje z dlouhodobého pohledu nulovou střední hodnotu napětí
na rezonanční indukčnosti a neumožní tak její přesycení. Je tedy škoda využít k
přenosu energie na výstup měniče pouze jednu polovinu rezonančního kmitu. Pro
výkony řádu jednotek wattů se můžeme setkat s měniči s rezonanční demagnetizací
transformátoru.
Je třeba ovšem poznamenat, že klasický jednočinný můstkový měnič je jako
rezonanční měnič nepoužitelný. Na zátěž (v našem případě výstupní usměrňovač
připojený přes rezonanční obvod) totiž tranzistory přivádí napětí stále stejné polarity
– její otočení zajišťuje v měničích s tvrdým spínáním zátěž induktivního charakteru,
tedy magnetizační indukčnost trafa, při své demagnetizaci. Z podmínky rezonance
ale vyplývá, že rezonanční obvod má, je-li buzen signálem o kmitočtu shodném s
rezonančním, čistě rezistivní charakter a k otočení polarity napětí tedy nedojde.
Během několika málo cyklů se rezonanční kondenzátor nabije na napětí 𝑈𝐶𝑟 = 𝑈𝑑 a
měnič přestane fungovat.
Jednočinný blokující měnič
Přenáší výkon na výstupní stranu v okamžicích kdy jsou tranzistory měniče vypnuty.
Výkon je tedy periodicky akumulován ve vzduchové mezeře transformátoru, odkud
je vybíjen do kondenzátorů za usměrňovači na sekundárních vinutích. Existuje vý-
hradně v podobě měniče s tvrdým spínáním pro přenášení malých výkonů.
Dvojčinný propustný měnič
Vytváří na zátěži, v našem případě rezonančním obvodě, obdélníkové napěťové pulzy
obou polarit a přenáší tak výkon dvojčinně. Může proto být použit pro napájení rezo-
nančního obvodu. Podle zapojení a počtu aktivních prvků měniče dělíme dvojčinné
měniče na tři základní typy.
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Plný můstek Dosahuje nejvyšších přenášených výkonů, protože výkon může být
přenášen do zátěže téměř po celou periodu. Jeho schéma je na obr. 2.10. Dále je
tento typ měniče rozebrán v samostatné kapitole 2.3.3.
Poloviční můstek s kapacitním děličem Je úspornou variantou plného můstku.
Ušetříme dva tranzistory, ale na zátěž jsou přiváděny napěťové impulzy poloviční
výšky (±12𝑈𝑑 oproti ±𝑈𝑑). Tento měnič je často využíván ve spojení s LLC rezonanč-
ním obvodem. Můžeme jej totiž dále zjednodušit vypuštěním kapacitního děliče a
zapojením LLC rezonančního obvodu mezi střed větve měniče a kladný nebo častěji
záporný pól meziobvodu. Rezonanční obvod tak bude buzen pulzy o výšce +𝑈𝑑.
Střední hodnota napětí na rezonančním kondenzátoru 𝐶𝑟 pak bude právě rovna
střední hodnotě budicího napětí.
Push–pull měnič Pracuje také pouze se dvěma tranzistory, ale primární vinutí
trafa musí mít dvojnásobný počet závitů a vyvedený střed. Navíc jsou oba tranzis-
tory namáhány dvojnásobkem napájecího napětí 2𝑈𝑑. To odsuzuje tento typ měniče
na použití při malém napájecím napětí i přenášeném výkonu.
2.3.2 „Dvojitý“ rezonanční měnič
Zde se hodí poznamenat, že v počátku řešení této práce byla zvažována realizace
„dvojitého“ plného můstku, který můžeme vidět na obr. 2.8. Dočteme se o něm
v diplomové práci [11]. Jak však bude záhy dokázáno, „dvojitý“ můstek nepřináší
žádné výhody oproti normálnímu (tj. jednoduchému) plnému dvojčinnému můstku.
Podobně jako u zjednodušení, použitých u analýzy rezonančního obvodu tvoře-
ného sériovým spojením vinutí transformátoru a kondenzátoru (obr. 2.5, budeme
postupovat i u „dvojitého“ měniče. Postup názorně ukazuje obr. 2.9.
Výchozí schéma měniče je uvedeno na obr. 2.9a. Filtrační kondenzátor za usměr-
ňovačem je nahrazen zdrojem konstantního napětí. Tranzistory jsou zde zakresleny
jako bipolární a jsou vypuštěny k nim antiparalelní nulové diody. Tyto kosmetické
rozdíly oproti reálnému stavu (obr. 2.8) nijak neovlivní princip měniče, a jeho makro-
skopické chování.
V prvním kroku nahradíme pro přehlednost oba dvojčinné plné můstky a zdroje
stejnosměrného napětí napěťovými zdroji obdélníkových impulzů, symetrických ko-
lem nuly, se střídou 0.5 a výškou impulzů ±𝑈𝑑 (na obrázku značeno U1, U2). Vý-
sledné zapojení vidíme na obr. 2.9b.
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Obr. 2.8: Schéma paralelního zapojení dvojitého plného můstku s regulací fázovým
posuvem spínání jednoho můstku vůči druhému.
Ve druhém kroku nahradíme transformátory jejich náhradními modely. Je opět
prakticky lhostejné, zda použijeme modelů uvedených na obrázku 2.9c nebo modelů
obrácených (viz popis analýzy podle obr. 2.5).
V dalším kroku spojíme primární strany mezi sebou a napětím řízenými napě-
ťovými zdroji na straně sekundární. To si zajisté můžeme dovolit, protože každý
můstek může být skutečně napájen ze zcela samostatného, galvanicky odděleného
zdroje. Dále přesuneme rezonanční kondenzátory 𝐶𝑟 z primární strany na sekun-
dární. V dříve uvedené analýze rezonančního obvodu z obr. 2.5 jsme dokázali, že
vliv změny umístění kondenzátorů na funkci měniče bude zanedbatelný. Dostaneme
zapojení z obr. 2.9d.
Čtvrtým krokem je položení transformačního poměru transformátoru rovného
jedné. Díky tomu se modely obou transformátorů zjednoduší na Γ-články, tvořené
indukčností primárního vinutí 𝐿1 (na obrázku značena 𝐿𝑝) a rozptylovou indukčností
𝐿𝜎. Dále jsme sloučili oba vzniklé sériové rezonanční obvody do jednoho. Jelikož
rozptylové indukčnosti transformátorů nemají žádnou vzájemnou vazbu, je výsledná
indukčnost prostým součtem dílčích. Tento stav je zachycen na obr. 2.9e.
Poslední úpravou je zanedbání magnetizačních indukčností, které se stejně díky
tomu, že jsou podstatně větší než rozptylové, v obvodě příliš neprojeví. Vidíme, že
výsledné schéma odpovídá prostému „jednoduchému“ plnému dvojčinnému můstku
se sériovým rezonančním obvodem. Řízení napětí je zde prováděno pomocí vzájem-
ného fázového posunu spínání větví namísto dvou plných můstků. Tato metoda řízení
měniče je popsána v dalším textu.
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Obr. 2.9: Analýza „dvojitého“ rezonančního měniče. Postupným zjednodušováním
dojdeme k ekvivalentu prostého plného dvojčinného můstku. Oproti němu nepřináší
„dvojitý“ měnič prakticky žádné výhody.
S ohledem na výsledky analýzy funkce „dvojitého“ rezonančního měniče bylo od
jeho realizace upuštěno a pozornost byla upřena na prostý plný dvojčinný můstek.
2.3.3 Plný dvojčinný rezonanční měnič
Ze dříve uvedených důvodů byl tento typ měniče vybrán jako nejvhodnější pro další
rozbor a případnou realizaci. Základní zapojení vidíme na obr. 2.10. Pro pochopení
činnosti tohoto měniče je opět zapotřebí analyzovat jeho funkci.
Základní zapojení měniče můžeme zjednodušit do podoby, zachycené na obr.
2.9f, přičemž tvar budicích pulzů je určen použitou modulací (viz kapitolu 2.4)..
Dále zapojení zjednodušíme nahrazením usměrňovače zdrojem obdélníkových pulzů,
symetrických kolem nuly, se střídou 𝑠 = 0, 5 a výškou rovnou velikosti napětí 𝑈𝐶𝑓
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Obr. 2.10: Obecné schéma zapojení dvojčinného plného rezonančního měniče. Čár-
kovaně je naznačeno připojení zátěže za výstupní filtr.
na kondenzátoru 𝐶𝑓 (plus úbytky na diodách, které pro zjednodušení zanedbáme).
Výsledkem je situace, zachycená na obr. 2.11. Schéma je doplněno o sériový odpor
𝑅𝑠, představující ztráty rezonančního obvodu a vnitřní odpor zdroje napětí – tedy
především odpor tranzistorů v sepnutém stavu. V prvním přiblížení analýzy měniče
tento odpor zanedbáme a položíme jej tedy roven nule. Při analýze budeme vycházet
z několika předpokladů:
1. rezonanční obvod se chová jako ideální filtr,
2. můstek pracuje ideálně (nulový odskok),
3. 𝑅𝑠 = 0,
4. 𝑢1 > 𝑢′2.
Pro určení rezonančního proudu 𝑖1 potřebujeme znát ještě průběh napětí na
𝑢′2 před usměrňovačem. Rezonanční obvod je totiž, jak vidíme z obr. 2.11, buzen
rozdílem
𝑢𝑅𝐿𝐶 = 𝑢1 − 𝑢′2. (2.22)
O rezonančním proudu víme, že má sinusový průběh a je ve fázi s budicím napětím.
Diodami usměrňovače tedy stále poteče proud a proto musí být před usměrňovačem
obdélníkové napětí o výšce ±𝑈𝐶𝑓 , periodě shodné s periodou rezonančních kmitů (ta
je rovna převrácené hodnotě rovnice (2.2)) a střídě 0,5. Amplituda první harmonické
napětí na rezonančním obvodě tedy bude rovna
𝑈𝑅𝐿𝐶ℎ1 = 𝑈1ℎ1 − 𝑈 ′2ℎ1 =
= 4
𝜋
𝑈𝑑 sin
(︂
2𝜋 𝑡
𝑇
)︂
− 4
𝜋
𝑈𝐶𝑓 sin
(︂
2𝜋 𝑡
𝑇
)︂
=
= (𝑈𝑑 − 𝑈𝐶𝑓 )
4
𝜋
sin
(︂
2𝜋 𝑡
𝑇
)︂
. (2.23)
2.4 Principy řízení
Stejně jako existuje několik různých základních zapojení s množstvím modifikací, i
v oblasti řízení rezonančních měničů je několik základních algoritmů.
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Obr. 2.11: Principiální schéma dvojčinného rezonančního měniče.
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Obr. 2.12: Horní průběh zachycuje příklad průběhu budicího napětí 𝑢1(𝑡) a rezonanč-
ního proudu 𝑖1(𝑡) RLC rezonančního obvodu z obr. 2.11. Dolní průběh zachycuje ty
samé průběhy, ale napájecí napětí je spínáno 2. způsobem – viz kapitolu 2.4.3.
2.4.1 Neregulovaný měnič
Pokud bychom nepožadovali regulaci výstupního napětí, chová se měnič v podstatě
jako téměř ideální „stejnosměrný transformátor“ s transformačním poměrem daným
transformátorem v LLC rezonančním obvodě a zapojením měniče a usměrňovače. Na
rozdíl od běžného, tvrdě spínaného měniče s transformátorem se totiž díky rezonanci
vykompenzuje rozptylová indukčnost transformátoru 𝐿𝜎. Ta zvláště při vyšších kmi-
točtech spínání tvoří u tvrdě spínaného měniče jeho poměrně velký vnitřní odpor
(blíže [3, kap. 21.1.6]). Rezonanční měnič tedy bude značně tvrdší.
Měnič spíná s pevnou střídou 0,5. Pro vyregulování poruchových veličin – v ideál-
ním případě pouze změn napájecího napětí, reálně i úbytků na impedancích silových
prvků měniče při změně zatížení – bychom tedy museli buďto před měnič nebo za
něj vložit další stupeň, zajišťující regulaci vstupního/výstupního napětí. Tím by se
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opět celá konstrukce zkomplikovala a snížila celková účinnost měniče. Přesto může
být toto řešení výhodné a to zvláště pro měniče malého výkonu a zdroje pomocných
galvanicky oddělených napájecích napětí u větších měničů. Takové měniče mívají
zaručenu minimální zátěž, kterou tvoří pevně připojené napájené obvody. Rezo-
nanční obvod je tedy stále dost zatlumený a jeho přenosová charakteristika je pak
natolik plochá, že nebývá nutné udržovat kmitočet spínání měniče přesně shodný s
rezonančním kmitočtem rezonančního obvodu. Tím se měnič dále zjednoduší. Díky
spínání v blízkém okolí průchodu proudu nulou jsou přepínací ztráty malé a měnič
svou činností produkuje poměrně malé rušení.
2.4.2 Pulzně-fázová modulace
Pracuje na principu změny fázového posuvu spínání větví plného můstku. Jeho
schéma bylo uvedeno na obrázku 2.10. Obě větve jsou spínány se střídou 𝑠 = 0.5
(pro jednoduchost zanedbáme odskok). Napětí v úhlopříčce můstku je dáno rozdílem
obou větvových napětí. Při nulovém fázovém posuvu spínání obou větví je i budicí
napětí v úhlopříčce můstku nulové. Budou-li větve spínat v protitaktu (tedy s fá-
zovým posunem 𝜋 radiánů), budou budicím napětím symetrické obdélníkové pulzy
o výšce ±𝑈𝑑. Akčním zásahem regulační smyčky je tedy změna fázového posunu
spínání. Stejný systém je často využíván u měničů s tvrdým spínáním.
Výhodou tohoto řešení je jednoduchost realizace a konstantní kmitočet spínání
obou větví měniče. Značnou nevýhodou je však spínání a vypínání zcela nenulových
proudů, požadujeme-li regulaci výstupního napětí měniče (viz níže popis modifi-
kované pulzně-fázové modulace, kde je velikost rezonančního proudu v okamžicích
spínání odvozena). Jak již bylo dříve uvedeno, můžeme odlehčit zapínací i vypínací
děje, čímž však značně naroste počet součástek silového obvodu a tím i jeho cena.
Rozbor pulzně-fázové modulace
Protože se rezonanční obvod v ideálním případě chová jako filtr, který propustí pouze
harmonický proud o kmitočtu shodném s jeho rezonančním kmitočtem, budeme při
zjišťování velikosti rezonančního proudu pracovat pouze s 1. harmonickými napětí
𝑢1 i 𝑢′2 (podle obr. 2.11). Z Fourierovy transformace zjistíme, že pro amplitudu 1.
harmonické budicího napětí 𝑢1 platí
𝑈1ℎ1 =
4
𝜋
𝑈1𝑚 sin
(︂
𝑎
2
)︂
, (2.24)
kde 𝑈1𝑚 je výška impulzů napájecího napětí a 𝑎∈(0; 𝜋) rad je fázový posun spínání
jedné větve vůči druhé, tedy šířka kladných a záporných pulzů.
Tento průběh vidíme spolu s průběhem rezonančního proudu 𝑖1 na obrázku 2.12
nahoře. Je zřejmé, že při snižující se střídě (tedy zužování kladných i záporných
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impulzů) dochází k posunu okamžiku sepnutí až ke špičkové hodnotě proudu. Za
těchto podmínek se tedy nedá mluvit o měkkém spínání.
2.4.3 Modifikovaná pulzně-fázová modulace
Modifikace pulzně-fázové modulace vznikla na základě požadavku dosáhnout co nej-
nižší amplitudy první harmonické napájecího napětí za současného maximálního
snížení rezonančního proudu v okamžicích spínání. Jinými slovy spínat a vypínat
tranzistory co nejblíže průchodu proudu nulou.
Z průběhu vidíme, že tento požadavek byl splněn – při střídě blízké 0 (tedy mi-
nimální výstupní napětí měniče) dochází k přepínání ještě poměrně blízko průchodu
proudu nulou. Pro amplitudu první harmonické napájecího napětí takto buzeného
LC rezonančního obvodu platí
𝑈1ℎ1 =
4
𝜋
𝑈𝑑(1− cos(𝜋𝑠)). (2.25)
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Obr. 2.13: Závislost amplitudy 1. harmonické na střídě 𝑠 pro pulzně–fázovou modu-
laci a její modifikaci.
Při použití obou typů spínání by řídicí systém měniče musel na základě nějaké
podmínky rozhodnout kdy má dojít k přechodu z jednoho typu na druhý a naopak.
Pro lepší znázornění parametrů obou typů spínání byl vytvořen graf na obrázku
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2.13, dávající do souvislosti rovnice 2.24 a 2.25. Čárkovanou čarou je zde vyznačena
hranice přechodu z jednoho typu spínání na druhý při amplitudě 1. harmonické na-
pájecího napětí rovné polovině maximální amplitudy. Již z tohoto grafu je zřejmé, že
přechod nastává poměrně pozdě. Názorně to zachycuje graf na obrázku 2.14. Ukazuje
závislost relativního rezonančního proudu 𝐼𝑠𝑤
𝐼𝑚𝑎𝑥
v okamžiku přepínání tranzistorů.
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Obr. 2.14: Závislost relativního rezonančního proudu v okamžiku přepínání tranzis-
torů na střídě 𝑠 pro oba typy spínání.
Z grafů je patrné, že nejhorší situace nastává při výstupním napětí měniče rov-
ném polovině maximálního a tranzistory by musely přepínat 0, 866 · 𝐼𝑚𝑎𝑥, což je
hodnota blízká normálnímu tvrdému spínání. Nutno ovšem poznamenat, že v praxi
bychom byli nuceni zavést určitou hysterezi hranice přechodu od jednoho typu mo-
dulace na druhý abychom vyloučili nebezpečí periodického přecházení mezi oběma
typy. To by totiž mělo za následek nejen velké zvlnění výstupního napětí, ale při
nevhodně nastaveném regulátoru by hrozila nestabilita regulace a tedy vyřazení
měniče z provozu nebo dokonce jeho poškození.
Pro snížení přepínacích ztrát bychom mohli odlehčit zapínací i vypínací děj, ale
účinnost měniče by se zvětšila pouze použitím bezeztrátových odlehčovacích obvodů,
které by značně zkomplikovaly zapojení měniče. Dalším problémem je dvojnásobný
spínací kmitočet u spínání druhého typu. Přepínací ztráty sice budou srovnatelné
se ztrátami při spínání prvního typu, ale budiče budou nuceny přebíjet dvakrát tak
často vstupní kapacitu hradel tranzistorů, čímž se zdvojnásobí jejich odběr. Z těchto
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důvodů se budeme snažit najít jiné řešení, které by více vyhovovalo požadavku na
měkké spínání při zachování co nejjednoduššího řešení měniče.
2.4.4 Kmitočtové řízení
Využívá přenosové charakteristiky daného rezonančního obvodu. Vzdalováním se
od rezonančního kmitočtu se přenos snižuje a klesá tak přenášený výkon. Akčním
zásahem je tedy změna kmitočtu spínání. Při analogové realizaci je například výstup
PI regulátoru proudové smyčky veden na napětím řízený oscilátor, který určuje
spínací kmitočet měniče.
Výhodou tohoto řešení je možnost jej použít prakticky u všech typů měničů i re-
zonančních obvodů a poměrně snadná realizace4. Nevýhodou je proměnný kmitočet
spínání5, který je často příliš vysoký ve stavu naprázdno nebo s malým zatížením.
Rezonanční obvod se pak pochopitelně nechová jako čistě rezistivní zátěž a dosáh-
nout měkkého spínání je opět problematické. Značně pak rostou přepínací ztráty,
což má za následek snížení účinnosti. Tento nedostatek je možné částečně odstranit
volbou vhodného (ale složitějšího) typu rezonančního obvodu nebo již zmíněným
odlehčením.
2.4.5 Kombinovaná modulace
Tento typ modulace, označovaný jako dual control, kombinuje kmitočtovou modulaci
s modulací fázovou. Výhodou je stálé spínání v nule napětí nebo proudu u jedné
větve měniče. Nevýhodou jsou nestejné ztráty ve větvích a složitější řízení. Více
o této modulaci se uvedeno například v [10]. Protože tato modulace, stejně jako
výše uvedená modifikovaná pulzně–šířková, neumožňuje zachovat v celém regulačním
rozsahu měkké spínání, je opět nutné odlehčit spínací prvky, citelně omezit rozsah
regulovatelnosti výstupního napětí nebo se prostě smířit se zvýšenými přepínacími
ztrátami.
2.4.6 Navrhovaná víceperiodová modulace
Pracuje na principu vynechávání celých period spínání můstku. Četností vynecha-
ných period vlastně měníme amplitudu té harmonické budicího napětí, která pro-
4V současné již existuje poměrně obsáhlá nabídka specializovaných integrovaných obvodů, zajiš-
ťujících kompletní řízení a regulaci malého rezonančního měniče prostřednictvím změny kmitočtu
spínání.
5Při odrušování měniče musíme ověřit hladinu vyzařování a konduktivního rušení na celém
rozsahu spínacích kmitočtů. Nelze totiž vyloučit vznik parazitních rezonancí třeba i obvodově po-
měrně vzdálených prvků, které se mohou projevit jako výrazné špičky v generovaném kmitočtovém
spektru.
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chází rezonančním obvodem, a měníme tak okamžitý přenášený výkon. Akční ve-
ličinou je tedy poměr činných a vynechaných intervalů. Nevýhodou je zvlnění vý-
stupního proudu spojené s vynecháváním period, které má tím pádem při nízkém
výstupním napětí měniče značně nižší kmitočet oproti kmitočtu rezonančnímu. Tím
pádem vychází vždy větší výstupní filtr nebo vysoké minimální výstupní napětí
měniče. Díky minimálním přepínacím ztrátám takto řízeného měniče jsou poměrně
snadno dosažitelné, na rozdíl od měničů s tvrdým spínáním, vysoké spínací kmi-
točty. Další výhodou je snižování kmitočtu spínání tranzistorů měniče při snižování
výstupního napětí a zatížení měniče. To zajišťuje poměrně dobrou účinnost měniče
i při značně menším výstupním napětí než při jmenovitém.
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Obr. 2.15: Srovnání časového průběhu různých modifikací budicích napětí rezonanč-
ního obvodu (modré průběhy), pátá harmonická příslušného průběhu (červené prů-
běhy) a kmitočtové spektrum dané modifikace tvaru budicího signálu s vyznačenou
pátou harmonickou a její relativní amplitudou, vztaženou k výšce budicích pulzů.
Protože však rezonanční obvod nepotřebuje k vybuzení kmitů sérii pulzů, ale
pouze libovolnou skokovou změnu napětí na něj přivedeného6, můžeme vhodným
6To je ostatně notoricky známé z přechodových charakteristik podkriticky tlumených kmitavých
systémů.
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rozložením pulzů v čase dosáhnout rovnoměrnějšího přenosu výkonu na výstup mě-
niče. To vede k postupné přeměně tvaru budicího signálu podle obrázku 2.15. Nej-
výhodnější je třetí průběh shora. Nejdelší úsek mezi dvěma hranami zde trvá 1,5
násobek rezonanční periody. To je nejméně z uvedených průběhů a zvlnění výstup-
ního napětí měniče tak bude nejmenší možné. Rozdíl velikosti zvlnění výstupního
napětí je na první pohled patrný z obrázků 2.16 a 2.17. Průběhy jsou výsledkem
simulace měniče v prostředí Matlab/Simulink.
Amplitudu harmonické, jejíž kmitočet odpovídá rezonančnímu kmitočtu 𝑓0 re-
zonančního obvodu, vypočítáme pomocí Fourierova rozvoje
𝑈𝑚𝑓0 =
1
𝑇𝑣𝑝𝑚
𝑇𝑣𝑝𝑚/2∫︁
0
𝑢1 sin(ℎ𝜔𝑡)d𝜔𝑡 =
4𝑈𝑑
𝜋ℎ
, (2.26)
kde 𝑇𝑣𝑝𝑚 je perioda budicího signálu vícepulzní modulace. Je zajímavé, že amplituda
této harmonické je nezávislá na šířce kladných a záporných pulzů budicího napětí7
𝑢1, což je zřejmé i z obrázku 2.15.
7Aby toto platilo, musí být šířka těchto pulzů lichým násobkem šířky rezonančního půlkmitu.
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Obr. 2.16: Časový průběh rezonančního proudu 𝑖𝑟, budicího napětí 𝑢1 a napětí na
výstupním kondenzátoru 𝑢𝐶𝑓 . Zvlnění výstupního napětí 𝑢𝐶𝑓 je velké díky úzkým
budicím pulzům.
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Obr. 2.17: Časový průběh rezonančního proudu 𝑖𝑟, budicího napětí 𝑢1 a napětí na
výstupním kondenzátoru 𝑢𝐶𝑓 . Šířka budicích pulzů je optimální a zvlnění výstupního
napětí tím pádem menší.
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3 NAVRHOVANÝ REZONANČNÍ MĚNIČ
Pro realizaci byl na základě výše shrnutého rozboru problematiky vybrán dvojčin-
ným rezonanční měnič s plným můstkem. Jako rezonanční obvod pak transformátor
s rezonančním kondenzátorem 𝐶𝑟 v sérii.
3.1 Simulace chování měniče
Jelikož popsaná metoda řízení rezonančního měniče pomocí víceperiodové modulace
není normálně používána a v odborné literatuře nebyl nalezen žádný zdroj, který
by ji zmiňoval, bylo nadmíru vhodné ověřit použitelnost metody ještě před realizací
zkušebního vzorku.
Simulace byly provedeny v prostředí Matlab/Simulink a LTSpice. Výsledky si-
mulací měniče v obou naprosto odlišných prostředích jsou prezentovány na dalších
stranách.
3.1.1 Simulace měniče v prostředí Matlab/Simulink
Pro simulaci měniče v prostředí Matlab/Simulink byla nejdříve odvozena diferenci-
ální rovnice, popisující sériový RLC rezonanční obvod.
d𝑖𝑟
d𝑡 =
1
𝐿𝜎
(︂
𝑢𝑅𝐿𝐶 − 1
𝐶𝑟
∫︁
𝑖𝑟d𝑡−𝑅𝑠𝑖𝑟
)︂
, (3.1)
kde 𝑖𝑟 je rezonanční proud, 𝐿𝜎 je rozptylová indukčnost trafa, 𝐶𝑟 rezonanční konden-
zátor, 𝑅𝑠 sériový odpor, reprezentující ztráty v rezonančním obvodě a tranzistorech
měniče a 𝑢𝑅𝐿𝐶 je budicí napětí, pro které platí
𝑢𝑅𝐿𝐶 = 𝑢1 − 𝑢′2, (3.2)
kde 𝑢1 je napětí na úhlopříčce můstku (tedy rozdíl větvových napětí) a 𝑢′2 je sekun-
dární napětí trafa přepočítané na primární stranu. Jak již bylo výše uvedeno, sekun-
dární napětí bude mít obdélníkový tvar o střídě 0,5, výšce ±𝑈𝐶𝑓 (zanedbáme-li
úbytky napětí na diodách usměrňovače) a periodu shodnou s rezonanční 𝑇0. Pro
napětí na sekundáru trafa bude platit
𝑢2 = sign(𝑖𝑟) · 1
𝐶𝑟
∫︁
(|𝑖𝑟| − 𝑖𝑧) d𝑡, (3.3)
kde 𝑖𝑧 je proud dodávaný měničem do zátěže. Přesnějšího výsledku bychom dosáhli
při zahrnutí úbytku napětí na diodách do modelu. Potom by platil vztah
𝑢2 = sign(𝑖𝑟) ·
(︂ 1
𝐶𝑟
∫︁
(|𝑖𝑟| − 𝑖𝑧) d𝑡− 𝑛𝑈𝑓
)︂
, (3.4)
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Obr. 3.1: Simulační model měniče pro Simulink.
kde 𝑈𝑓 je úbytek na diodách v propustném směru a 𝑛 je počet v sérii pracujících
diod usměrňovače. V případě můstkového usměrňovače bude 𝑛 = 2, jinak 1.
Simulinkový model byl po vypočtení parametrů obvodu zavolán ze skriptu (m-
file) a výsledky simulace následně zpracovány a vykresleny v podobě grafu do sou-
boru PDF. Zdrojový kód skriptu je uveden v příloze A.
3.1.2 Simulace měniče v programu LTSpice
Simulační schéma (obrázek 3.2) vychází ze základního zapojení měniče na obrázku
2.10. Transformátor byl nahrazen odpovídajícím modelem. V této simulaci je tedy,
na rozdíl od předchozí, zahrnut kompletní transformátor i s magnetizační indukč-
ností, která byla v předchozí simulaci zanedbána.
L1
{Lp}
C1
{Cr}
L2
{Lr}
D1
Dideal
D2
Dideal
D3
Dideal
D4
Dideal
I=I(L2)
B1
V=V(a)
B2
V1
PULSE(0 {Ud} 0 1n 1n {delka*T/2} {delka*T})
V2
PULSE(0 {-Ud} {3*T/2} 1n 1n {delka*T/2} {delka*T})
R1
1m
C2
4µF
R2
4R
aU1 outp
outm
* Parametry obvodu a prvku
**********************************
.param Lp=45uH k=0.9
.param Ud=24V
.param Cr=130nF
* Delka periody spinani [nasobky T0]
.param delka=7
**********************************
.param Lr=Lp*(1-k*k)
.param f=1/(2*pi*sqrt(Lr*Cr))
.param T=2*pi*sqrt(Lr*Cr)
.model Dideal D(Ron=.001 Roff=1Meg Vfwd=0.1m)
**********************************
.tran {21*T}
.meas frekvence PARAM f
.meas Lrozptyl PARAM Lr
 ---  C:\Dokumenty\12LS-skola\DP\sim\otevrena_smycka\ltspice\tr-mod.asc  --- 
Obr. 3.2: Kompletní simulační model měniče pro LTSpice.
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3.1.3 Srovnání výsledků simulací
V obou modelech byl uvažován transformátor s transformačním poměrem 1. Model
pro Matlab/Simulink byl zjednodušen zanedbáním magnetizační indukčnosti trans-
formátoru – rezonančním obvodem tedy byl sériový RLC obvod. Parametry obou
simulovaných modelů byly shodné: indukčnost vinutí transformátoru 𝐿1 = 45 µH,
činitel vazby transformátoru 𝑘 = 0, 9, rezonanční kondenzátor 𝐶𝑟 = 130 nF, napájecí
napětí 𝑈𝑑 = 24 V, výstupní kondenzátor 𝐶𝑓 = 4 µF, zátěž 𝑅𝑧 = 4 Ω, diody ideální
(zanedbatelný úbytek v propustném směru, nekonečně rychlé). Výsledek simulace
v prostředí Matlab/Simulink je na obrázku 3.3, výsledek z programu LTSpice na
obrázku 3.4.
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Obr. 3.3: Výsledek simulace měniče v prostředí Matlab/Simulink.
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20A
30A
5*(V(outp)-V(outm)) V(u1) -5*I(C1)
 ---  C:\Dokumenty\12LS-skola\DP\sim\otevrena_smycka\ltspice\tr-mod.raw  --- 
Obr. 3.4: Výsledek simulace měniče v programu LTSpice.
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3.2 Realizace prototypu měniče
Pro ověření vlastností popisované víceperiodové modulace byl navržen DC/DC mě-
nič, jehož blokové schéma je na obrázku 3.5. Kompletní schéma je v příloze B.
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Obr. 3.5: Blokové schéma navrženého měniče.
Měnič nebyl vybaven téměř žádnými prvky, zajišťujícími jeho elektromagnetic-
kou kompatibilitu (nemá vstupní ani výstupní LC filtry, varistory nebo jiné prvky
zajišťující přepěťovou ochranu a podobně). Předpokládá se totiž pouze jeho labo-
ratorní použití pro ověření vlastností použitého řešení a pozdější vývoj vhodných
algoritmů řízení.
3.2.1 Jednotlivé části měniče
Jak je vidět z výše uvedeného blokového schématu, skládá se navržený měnič z ně-
kolika klíčových částí. V následujících odstavcích bude podrobněji vysvětlena jejich
funkce a detaily použitého řešení.
Silová část měniče
Je tvořena dvoucestným plným můstkem, tvořeným čtyřmi tranzistory N-MOSFET
typu FDP3652 (𝑈𝐷𝑆𝑚𝑎𝑥 = 100 V, 𝐼𝐷𝑚𝑎𝑥 = 43 A, 𝑅𝐷𝑆𝑜𝑛 = 35 mΩ). V úhlo-
příčce můstku je připojen LLC rezonanční obvod, tvořený sériovým zapojením re-
zonanční kapacity a primárního vinutí transformátoru TR. Rezonanční kapacita
je tvořena pěti paralelně zapojenými fóliovými kondenzátory Wima FKP1 10 nF,
50
1250 V=/600 V∼. Paralelní spojení je nutné vzhledem ke značnému namáhání kon-
denzátorů procházejícím rezonančním proudem. Ten je úměrný na nich nakmita-
nému napětí (viz kapitolu 2.2.4 a [13]). Rezonanční transformátor je popsán samo-
statně v kapitole 3.2.2. Na jeho sekundární vinutí je připojena dvojitá usměrňovací
Schottkyho dioda MBR60H100 (𝑈𝑟𝑟𝑚 = 100 V, 𝐼𝑓𝑎𝑣 = 2× 30 A).
Uzlové zapojení usměrňovače bylo zvoleno z důvodu poměrně malého výstupního
napětí a tedy velkých vodivostních ztrát v případě použití plného můstku.
Vstupní a výstupní část
Na vstupu i výstupu měniče je shodně pět paralelně zapojených low ESR kondenzá-
torů (tedy s malým ekvivalentním sériovým odporem) 100 µF/50 V/105 °C. Vstupní
i výstupní svorky tvoří do plošného spoje zapájená mosazná vložka pro šroub M4.
Budiče
Tranzistory dvojčinného můstku jsou buzeny čtveřicí integrovaných MOSFET/IGBT
budičů TLP350. Ty obsahují oddělovací optočlen, obvody hlídání velikosti napáje-
cího napětí a výkonový zesilovač pro špičkový budicí proud až ±2, 5 A. Tyto opto-
členy jsou sice určeny pro kmitočet spínání do 50 kHz, ale na základě předchozího
ověření byly pro zkušební měnič použity přesto, že spínací kmitočet je až téměř
340 kHz. Parazitní kapacity použitých tranzistorů jsou totiž poměrně malé a budiče
tak jsou schopné pracovat. Spolehlivost však není nijak zaručena a proto nelze toto
řešení doporučit.
Napájení budičů horních tranzistorů můstku je řešeno pomocí bootstrap diod D7
a D10. Jsou použity rychlé diody UF4007 (𝑈𝑟𝑟𝑚 = 1 kV, 𝐼𝑓𝑎𝑣 = 1 A, 𝑡𝑟𝑟 = 75 ns).
Původním záměrem bylo posílit PWM výstupy procesoru pomocí čtveřice ma-
lých signálových tranzistorů BC337 (viz schéma v příloze B – tranzistory T1–T4) s
volitelnými antisaturačními Schottkyho diodami. Ještě před osazením silových tran-
zistorů můstku bylo změřeno zpoždění takovéhoto zesilovače. Výsledky různých mo-
difikací jsou shrnuty v tabulce 3.1. Na základě těchto měření bylo, s přihlédnutím
na nutnost maximálního omezení nejistoty dopravního zpoždění řídicích signálů v
měniči, rozhodnuto zcela vypustit tyto tranzistory a diody optočlenů budičů přímo
ovládat mikroprocesorem. To je sice již na hranici proudových možností procesoru,
ale vzhledem k zanedbatelnému zatěžování jiných pinů je toto řešení vyhovující.
Měření rezonančního proudu
V sérii s primárním vinutím transformátoru je zapojen proudový transformátor. Ten
je tvořen 𝑁2 = 100 závity 0, 2 mm CuL. Sekundární vinutí transformátoru je při-
pojeno na bočník R28. Napětí na bočníku, úměrné okamžité hodnotě rezonančního
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Tab. 3.1: Srovnání doby zpoždění zapnutí a vypnutí tranzistorů pro spínání diod op-
točlenů. Měřeno od okamžiku změny logického stavu na pinu procesoru po okamžik,
kdy 𝑢𝐶𝐸 dosáhne 0,9-ti násobku napájecího napětí (3,3 V, při vypnutí) nebo (při
sepnutí) 1,1 násobek velikosti v ustáleném stavu, kdy je tranzistor sepnut. (ASD
jsou antisaturační Schottkyho diody D2, D4, D5, D6, typ BAT48; 𝑅𝐵 resp. 𝑅𝐺 jsou
odpory R1, R3, R11, R12)
𝑡𝑜𝑛 𝑡𝑜𝑓𝑓
tranzistor hodnoty součástek [ns] [ns]
bipolární BC337 𝑅𝐵 = 3,3 kΩ, bez ASD 104 3260
bipolární BC337 𝑅𝐵 = 1,5 kΩ, bez ASD 50 2720
bipolární BC337 𝑅𝐵 = 3,3 kΩ, s ASD 160 330
bipolární BC337 𝑅𝐵 = 1,5 kΩ, s ASD 75 170
N-MOSFET BS107 𝑅𝐺 = 33 Ω 61 110
N-MOSFET BSS123 𝑅𝐺 = 33 Ω 29 64
proudu 𝑖𝑟(𝑡), je přímo měřeno analogově–číslicovým (A/D) převodníkem, který je
součástí řídicího signálového procesoru DSC. Protože rezonanční proud kmitá ko-
lem nulové hodnoty s rozkmitem ±𝐼𝑟, je jeden konec sekundárního vinutí měřicího
transformátoru připojen na polovinu napájecího napětí analogové části procesoru
(+3,3 V). Tím se napětí na druhém konci jeho vinutí posune do rozmezí 0 . . . 3,3 V.
Maximální rozkmit rezonančního proudu pak může být
± 𝐼𝑟𝑚𝑎𝑥 = ±
𝑈𝑎𝑑𝑐
2 𝑁2
𝑅𝑏𝑁1
= ±
3,3
2 · 100
10 · 1 = ±16,5 A. (3.5)
Z napětí na bočníku jsou také pomocí komparátoru LMV7219 zjištěny okamžiky
průchodu rezonančního proudu nulou. Ty jsou následně přivedeny na vstup periferie
procesoru určené k zaznamenání času událostí (eCAP – enhanced capture unit).
Komparátor byl vybrán s ohledem na co nejrychlejší zpoždění – katalogová hodnota
typu LMV7219 je 7 ns. Například klasický typ LM311 má zpoždění v řádu µs, což
je srovnatelné s délkou rezonančního kmitu.
Řídicí mikroprocesor
Mozkem celého měniče je digitální signálový procesor TMS320F28035. Ten posky-
tuje s velkou rezervou dostatek výpočetního výkonu i pro značně složité řídicí algo-
ritmy. Délka strojového cyklu procesoru je 16,6 ns (takt hodin 60 MHz), architektura
32-bitová, 128 kB Flash paměti programu, 20 kB datové paměti RAM. Periferie i
aritmeticko-logická jednotka jsou optimalizovány pro použití procesoru v oblasti ří-
zení elektrických pohonů a výkonové elektroniky. Mezi nejdůležitějšími periferiemi
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jmenujme např. 12b A/D převodník, 12 PWM modulátorů s možností generování
odskoků, synchronizace s A/D převodníkem nebo vnějšími signály, dále pak komu-
nikační periferie CAN, LIN, SPI, I2C, . . .
Mikroprocesor je z konstrukčních důvodů umístěn na samostatné destičce spolu s
krystalem oscilátoru, konektorem JTAG pro připojení emulátoru při vývoji řídicího
programu a pamětí Flash pro případné ukládání dat.
Ostatní
Dále jsou součástí měniče 3 LED diody pro indikaci jeho stavu a tlačítko pro pří-
padné základní ovládání. Na dva vstupy A/D převodníku jsou připojeny víceotáč-
kové cermetové trimry pro jednoduchou modifikaci parametrů programu bez nut-
nosti připojení počítače. Polovina dvojitého operačního zesilovače OPA2374 přivádí
opět do A/D převodníku mikroprocesoru spojitou informaci o teplotě chladiče ak-
tivních prvků měniče.
Plošný spoj
Spoje mezi silovými prvky měniče protékají proudy až 20 A, takže bylo zapo-
třebí úměrně tomu dimenzovat jejich šířku. Plošný spoj byl vyroben s plátováním
tloušťky 105 µm, což umožňuje minimální šířku takových spojů jen 4 mm (viz normu
IPC 2221).
3.2.2 Transformátor měniče
Transformátor měniče byl navinut na feritovém jádře ETD44 z feritu 3F3 [14]. S
ohledem na vysoký pracovní kmitočet je vinutí provedeno VF lankem (684 vodičů
0,1 mm CuL). Průřez vodiče je tedy
𝑆𝐶𝑢 = 684 · 𝜋 · 0,1
2
4
.= 5,37 mm2. (3.6)
Při proudové hustotě 𝜎 = 4 Amm−2 potom vyjde maximální proudové zatížení vinutí
max 𝐼𝑒𝑓 = 𝜎𝑆𝐶𝑢 = 4 · 5,37 = 21,4 A, (3.7)
což již překračuje maximální dovolený trvalý proud rezonančními kondenzátory,
který je podle grafu v katalogu [13] zhruba 5 · 3 = 15 A. Maximální zatížení tedy
bude omezeno spíše rezonančními kondenzátory.
Kostra je použita standardní pro jádro ETD44. Vzhledem k poměrně nízkému
výstupnímu napětí (do 30 V) měniče je výhodnější uzlový dvoucestný usměrňovač
než usměrňovač můstkový. Sekundární vinutí transformátoru tedy bude rozdělené na
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dvě vinutí. Vzhledem k nebezpečí vzniku nestejného činitele vazby mezi primárem
a každým ze sekundárů by bylo nejlepší vinout sekundární vinutí bifilárně. Vzhle-
dem k velkému průměru VF lanka však byl nejdříve namotán sekundár S1 blíže ke
střednímu sloupku trafa a následně přes toto vinutí byl navinut sekundár S2.
Před navinutím trafa je ještě nutné ověřit maximální indukci v jádře. Protože
ještě neznáme rezonanční kmitočet, počet závitů ani napětí nakmitané na rezonanční
indukčnosti, jsme nuceni se uchýlit k hrubému odhadu. To ale naprosto nevadí, pro-
tože maximální indukce by vzhledem k vysokému pracovnímu kmitočtu měla vyjít
poměrně malá. Počet závitů odhadneme na základě znalosti průřezu okna kostry
transformátoru a potřebného průřezu vodiče, napětí jako úbytek na rezonanční ka-
pacitě při předpokládaném proudu. V níže uvedeném výpočtu jsou již dosazeny
přesnější hodnoty, zjištěné po navinutí a proměření trafa.
𝐵𝑚 =
𝑈𝑃𝑚
2𝜋𝑓𝑁𝑆𝐹𝑒
= 141,32𝜋 · 338 · 103 · 7 · 1,73 · 10−4
.= 0,077 𝑇 , (3.8)
kde špičkové napětí na primáru trafa je rovno
𝑈𝑃𝑚 =
√
2max 𝐼𝑒𝑓 ·𝑋𝐶𝑟 =
√
2max 𝐼𝑒𝑓
2𝜋𝑓𝐶𝑟
=
√
2 · 15
2𝜋 · 338 · 103 · 50 · 10−9
.= 141,3 V. (3.9)
Tab. 3.2: Změřené a vypočtené parametry transformátoru.
parametr označení hodnota
indukčnost primárního vinutí 𝐿𝑃 198,0 µH
indukčnost 1. sekundárního vinutí 𝐿𝑆1 38,9 µH
indukčnost 2. sekundárního vinutí 𝐿𝑆2 38,9 µH
𝐿𝑃 při zkratu S1 𝐿𝑃 (𝑆1𝑘) 4,4 µH
𝐿𝑃 při zkratu S2 𝐿𝑃 (𝑆2𝑘) 4,9 µH
𝐿𝑆1 při zkratu P 𝐿𝑆1(𝑃𝑘) 1,2 µH
𝐿𝑆2 při zkratu P 𝐿𝑆2(𝑃𝑘) 1,3 µH
činitel vazby mezi P a S1 𝑘𝑃,𝑆1 0,9866
činitel vazby mezi P a S2 𝑘𝑃,𝑆2 0,9853
rozptylová indukčnost P a S1 𝐿𝜎𝑃,𝑆1 5,25 µH
rozptylová indukčnost P a S2 𝐿𝜎𝑃,𝑆2 5,76 µH
Výpočet činitelů vazeb byl proveden podle vztahů
𝑘𝑃,𝑆1 =
𝑘𝑃→𝑆1 + 𝑘𝑆1→𝑃
2 =
√︂
1− 𝐿𝑃 (𝑆1𝑘)
𝐿𝑃
+
√︂
1− 𝐿𝑆1(𝑃𝑘)
𝐿𝑆1
2 = 0,9866, (3.10)
𝑘𝑃,𝑆2 =
𝑘𝑃→𝑆2 + 𝑘𝑆2→𝑃
2 =
√︂
1− 𝐿𝑃 (𝑆2𝑘)
𝐿𝑃
+
√︂
1− 𝐿𝑆2(𝑃𝑘)
𝐿𝑆2
2 = 0,9853. (3.11)
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4 ZÁVĚR
V první části práce byly analyzovány přepínací ztráty v aktivních prvcích měniče a
stručně představeny jednotlivé možnosti jejich omezení. Z nich byly pro další rozbor
vybrány rezonanční měniče, konkrétně pak rezonanční měnič s plným dvojčinným
můstkem. Za rezonanční obvod byla po podrobné analýze vybrána sériová kombinace
rezonančního kondenzátoru a vinutí transformátoru. Na dalších stranách práce byly
shrnuty používané metody řízení rezonančních měničů.
Podstatnou částí práce je kapitola 2.4.6, kde je vysvětlena takzvaná víceperi-
odová modulace, navržená pro řízení vybraného typu měniče. V době psaní práce
nebyl v odborných publikacích nalezen žádný článek, který by takovouto metodu ří-
zení měniče popisoval. Z tohoto důvodu byly v úvodu praktické části práce využity
dvě počítačová simulační prostředí (Matlab/Simulink a LTSpice) k ověření realizo-
vatelnosti měniče. Simulace shodně potvrdily, že takovýto měnič je provozuschopný
a proto bylo následně přistoupeno k návrhu ověřovacího prototypu měniče.
V rámci návrhu prototypu byly nejdříve přibližně stanoveny parametry měniče:
vstupní napětí do 30 V, přenášený výkon minimálně 200 W, pracovní kmitočet
kolem 300 kHz, výstupní napětí 0–15 V. Na základě těchto parametrů bylo následně
navrženo zapojení měniče a poté i plošný spoj. Po osazení součástek byl měnič oživen
a po důkladném odzkoušení jednotlivých částí byl osazen i rezonanční obvod. Byla
ověřena základní funkčnost měniče a možnosti jeho regulace. Pro zjištění účinnosti
měniče a jeho dynamiky probíhá vývoj řídicího algoritmu, který zajistí regulaci
výstupního proudu měniče.
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SEZNAM SYMBOLŮ, VELIČIN A ZKRATEK
𝐵𝑚 maximální magnetická indukce – max. magnetic flux density
FKP1 obchodní označení jakostních polypropylenových fóliových kondenzátorů
pro pulzní provoz firmy Wima
𝐼𝑟𝑚 špičkový proud při zpětném zotavení diody – reverse recovery current
LLC sériový rezonanční obvod se dvěma indukčnostmi a jedním kondenzátorem
MOSFET unipolární tranzistor s izolovaným hradlem –
metal–oxide–semiconductor field–efect transistor
𝑄𝑟𝑟 zotavovací náboj diody – reverse recovery charge
𝑃𝑠𝑤 přepínací ztráty – switching losses
𝑄𝑟𝑟 zotavovací náboj diody – reverse recovery charge
𝑆𝐶𝑢 průřez měděného vodiče – copper cross section
𝑆𝐹𝑒 průřez feromagnetického jádra – core cross section
𝑡𝑓 doba poklesu – fall time
𝑡𝑓𝑟 délka trvání plného otevření diody – forward recovery time
𝑡𝑟 doba nárůstu, náběhu – rise time
𝑡𝑟𝑟 doba zpětného zotavení diody – reverse recovery time
𝑇𝑠 perioda vzorkování – sampling period
𝑈𝑑 napájecí napětí měniče
𝑈𝑓 úbytek napětí na diodě v propustném směru – forward voltage
𝑈𝑓𝑚 překmit na diodě při spínání – forward recovery spike
𝑊𝑜𝑛 ztrátová energie při sepnutí – switch on dissipation
𝑊𝑜𝑓𝑓 ztrátová energie při rozepnutí – switch off dissipation
𝑊𝑟𝑟 zotavovací energie diody – reverse recovery energy
ZCS spínání/rozepínání při průchodu proudu nulou – zero current switching
ZVS spínání/rozepínání při průchodu napětí nulou – zero voltage switching
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A ZDROJOVÝ KÓD PRO SIMULACI MĚNIČE
V MATLABU
% Chovani rezonancniho menice - (c) Adam Vasicek 2012
clc, clear('all'), close('all'
 
%  24 V       vyska impulzu napajeciho napeti
%  45 uH      indukcnost primarniho vinuti
% 130 nF      velikost rezonancni kapacity
% 0.1 Ohm     seriovy odpor (ztraty=> 0=idealni obvod)
% 0.9 -       cinitel vazby transformatoru
%  75 T       delka simulace v pulperiodach (pro Simulink)
%   1 uF      filtracni kondenzator
% 100 Ohm     zatezovaci odpor
 
% vypocet rozptylove indukcnosti Lr
% vypocet rezonancniho kmitoctu fr
% perioda prvni harmonicke fr
 
% delka periody budicich pulzu [nasobky T0]
% fazovy posun spinani 2. vetve [nasobky T0]
 
file = ['ir-dlouhe-pulzy3.pdf' % jmeno souboru pro export grafu do PDF
figure1 = figure('Color', [1 1 1], 'InvertHardcopy', 'off', ...
  'PaperSize', [34 12], 'PaperPosition'
axes1 = axes('FontName', 'times', 'FontSize', 16, 'Parent'
box('on'
hold('all'
str1 = ['$u_{1}(t)$' % nastaveni textu legendy (LaTeX)
str2 = ['$5\cdot i_{r}(t)$'
str3 = ['$5\cdot u_{out}(t)$'
 
sim('menic2' % spustit model .mdl (Simulink)
plot(t.*1e6, y(:,4), '-g', 'LineWidth'
plot(t.*1e6, 5.*y(:,2), '-b', 'LineWidth'
plot(t.*1e6, 5.*y(:,3), '-r', 'LineWidth'
 
xlabel('\v{c}as  $t$ [$\mathrm{\mu}$s]', 'FontName', 'times',...
    'FontSize', 16, 'Interpreter', 'latex' % popisek osy X
ylabel('nap\v{e}t\''{i} $u_1$, $u_{out}$ [V], proud $i_r$ [A]', ...
    'FontName','times','FontSize', 16, 'Interpreter', 'latex'
h = legend(str1, str2, str3, 'Location', 'SouthEast'
set(h, 'Interpreter', 'latex' % jinak nejde LaTeX do legendy
grid('on' % zapnout mrizku
 
print('-dpdf' % export grafu do PDF (jmeno viz 'file')
% konec
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